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 1.1 Presentación 
 
El desarrollo de este proyecto final de carrera se ha llevado a cabo en el 
departamento de Teoría de la Señal y Comunicaciones (TSC) de la Universitat Politècnica 
de Catalunya (UPC). En este departamento el grupo de investigación de sistemas, 
dispositivos y materiales de radiofrecuencia (RF) y microondas estudia la viabilidad del 
diseño de nuevos circuitos de microondas reconfigurables y compactos para diversas 
aplicaciones radiométricas y comunicaciones espaciales.  
Con este proyecto se pretende demostrar la posibilidad de implementar varias 
estructuras reconfigurables, basadas en la tecnología uniplanar, para alimentar antenas de 
tipo slotline en banda K. En concreto se expone el proceso de diseño e integración de una 
red de alimentación de antenas formada por una red de adaptación y un balun 
reconfigurables tanto en banda como en ancho de banda. Para validar el funcionamiento de 
estos circuitos se propone el uso de una antena de tipo slotline que ejercerá la función de 
una carga compleja variable. De modo que nuestro sistema completo está formado por tres 
subsistemas (la antena, el balun y la red de adaptación). Por último, se han fabricado por 
separado el sistema completo así como los tres subsistemas que lo conforman, sobre un 
sustrato de alúmina, para contrastar los resultados obtenidos durante el proceso de diseño y 
los obtenidos de forma experimental.  
 Una tecnología candidata a ser utilizada para dotar de reconfigurabilidad a la red de 
alimentación propuesta, es la tecnología RF-MEMS (Micro-Electro-Mechanical Systems). 




Sus principales ventajas frente otros dispositivos reconfigurables (PIN, FET) son un bajo 
consumo de potencia, mejores prestaciones RF y alta integrabilidad, lo que permite reducir 
tanto las dimensiones, como el coste del sistema completo [1].  
 
 1.2 Tecnología uniplanar y reconfigurabilidad en circuitos de 
RF/microondas 
 
 En la última década ha habido un incremento en la demanda de nuevos servicios de 
telecomunicaciones que requieren mayores velocidades de transmisión y que ha propiciado 
el desarrollo de una nueva generación de sistemas inalámbricos de banda ancha. Este 
rápido crecimiento en las comunicaciones inalámbricas mundiales ha provocado el 
nacimiento de varios estándares como por ejemplo GSM900, DCS1800, PCS1900 para 
sistemas celulares, Bluetooth (IEEE 802.15), WLAN (IEEE 802.11) y WiMax (IEEE 
802.16) para sistemas de comunicación de datos y otros más recientes como UWB (Ultra-
WideBand). 
 Como podemos observar, existe un amplio abanico de estándares que conviven hoy 
en día en distintos escenarios y que trabajan con frecuencias y anchos de banda diferentes 
[2]. La creciente demanda de estos servicios por parte de los usuarios, junto con la 
coexistencia de diversos sistemas celulares, requiere terminales móviles multimodo, 
multibanda y multiestándares. En consecuencia, se desarrollaron transceptores para que 
pudieran trabajar con diferentes estándares, replicando los circuitos receptores para cada 
estándar operativo [3]. El hecho de integrar cada vez más circuitos en un mismo terminal 
inalámbrico provoca un aumento del área necesaria y un incremento del consumo, 
reduciendo de esta manera el tiempo de utilización. A causa de lo anteriormente expuesto 




nace el concepto de reconfigurabilidad en circuitos de RF/microondas, a fin de que los 
transceptores puedan compartir partes del front-end para diferentes bandas de operación; 
reduciendo así el consumo de energía, el área de chip y el coste del sistema. 
 Una tecnología que se está utilizando para dotar de reconfigurabilidad a circuitos de 
microondas son los micro-conmutadores RF-MEMS porque se ha demostrado que 
proporciona muy pocas pérdidas de inserción, bajo consumo de energía y alta linealidad en 
aplicaciones de alta frecuencia entre otras ventajas anteriormente comentadas. Los 
dispositivos RF-MEMS presentan un potencial enorme a la hora de conseguir circuitos 
reconfigurables debido a sus excelentes propiedades e integrabilidad. Con esta tecnología se 
pueden fabricar circuitos activos o pasivos reconfigurables, como redes de adaptación [4], 
amplificadores [5], filtros [6], antenas [7], conmutadores de fase [8], resonadores [9], etc.  
 Para implementar circuitos integrados de microondas monolíticos (MMIC), en los 
que podamos aprovechar las características que nos ofrecen los RF-MEMS, disponemos de 
una tecnología que juega un papel importante en los sistemas de RF/microondas como es 
la tecnología uniplanar, y que por la accesibilidad de sus planos de masa resulta de especial 
interés para poder integrar este tipo de dispositivos. Además, presenta ventajas en términos 
de fabricación respecto a otras tecnologías que se suelen utilizar para aplicaciones similares, 
como es la tecnología microstrip, porque se evita la realización de agujeros en el sustrato 
(vías), ya que tanto las pistas de señal como los planos de masa comparten la misma cara 
del sustrato; de ahí el término uniplanar [10].  
 Por todas estas ventajas que nos proporciona la tecnología uniplanar, y en especial 
por la posibilidad de poder integrar dispositivos con tecnología RF-MEMS, se ha decidido 
realizar el siguiente proyecto basándose en estas dos tecnologías, para explorar la 
implementación de una red de alimentación de antenas de tipo slot formada por dos 
circuitos reconfigurables (un balun y una red de adaptación). 




1.3 Estado del arte  
 
Como hemos expuesto en el apartado anterior, hay un gran interés por implementar 
circuitos reconfigurables desde hace varios años. Existen diferentes soluciones propuestas 
para conseguir circuitos ajustables, la solución que se solía utilizar hasta hace unos años era 
la réplica de circuitos [1], aunque últimamente una de las tendencias para dotar de 
reconfigurabilidad ha consistido en combinar la duplicidad de algunas estructuras fijas junto 
con otras adaptables mediante la tecnología  RF-MEMS [11]. En el presente proyecto nos 
centramos en la reconfigurabilidad de la parte del front-end que se encarga de alimentar a la 
antena. 
Una parte muy importante en la alimentación de determinadas antenas son las 
transiciones que transforman la energía electromagnética EM entre dos tipos diferentes de 
líneas de transmisión (transformación modal). Existen estudios en la literatura sobre 
numerosas transiciones en tecnología planar; principalmente hay tres tipos de transiciones 
planares que son transiciones entre microstrip-CPW (Coplanar Waveguide), microstrip-
slotline y CPW-slotline. En concreto, para este trabajo nos interesan las transiciones del 
último tipo ya que se basan únicamente en tecnología uniplanar. Hay varios estudios de 
transiciones CPW-slotline con las que se pueden conseguir diferentes prestaciones en 
cuanto a anchos de banda, tamaño, pérdidas de retorno, pérdidas de inserción y 
complejidad de implementación [12-14]. Estas estructuras, también denominadas balun en 
la literatura, son necesarias para implementar circuitos dobladores de frecuencia o 
amplificadores en configuración “Push-Pull”, mezcladores, conmutadores de fase  e 
integración de antenas de tipo slot con estructuras no balanceadas como es el caso de 
estudio de este trabajo. Las transiciones CPW-slotline convierten una señal no balanceada 
en una señal balanceada; de ahí el nombre de balun (balanced to unbalanced). El primer 




balun fue descrito en la literatura por Lindenblad en 1939 [15]; pronto aparecieron 
variaciones, como el ampliamente utilizado Marchand balun y otros diseños de baluns [12], 
cuyos autores querían conseguir anchos de banda cada vez mayores y frecuencias de trabajo 
más altas. Algunos estudios como en [13] consiguieron variar el ancho de banda de un 
balun a partir de realizar un estudio desde el punto de vista de filtros paso banda, buscando 
precisamente anchos de banda mayores, que posteriormente sirvieron para desarrollar 
sistemas de antenas de tipo slot en radares. Por otro lado, surgió un interés en estudiar 
diferentes soluciones para que los baluns pudieran trabajar en bandas de trabajo mayores 
como podemos apreciar en [14]. En ese estudio el autor diseñó dos baluns  que trabajaban 
a diferentes frecuencias que podía seleccionar mediante diplexores; de este modo consiguió 
cubrir un mayor rango de frecuencias, cubriendo un mayor ancho de banda mediante la 
réplica de circuitos. Analizando más detenidamente las soluciones propuestas en los 
estudios previamente citados, en este proyecto se propone implementar un balun 
reconfigurable, para que trabaje en diferentes frecuencias y con anchos de banda variables, 
sin la necesidad de duplicar circuitos ni usar diplexores. Bajo nuestro conocimiento no 
existe ningún estudio que haya analizado la reconfigurabilidad de este tipo de estructuras. 
Una aplicación muy común de estas transiciones es la alimentación de antenas de 
tipo slot [16]. Cuando se integran ambas estructuras puede surgir uno de los principales 
problemas en los sistemas de microondas como es la desadaptación de impedancias, más 
aún si tenemos en cuenta que la impedancia de la antena varía con la frecuencia [17]. Para 
solucionar este problema se puede integrar una red de adaptación junto al balun, como se 
puede ver en [18], y con el fin de cubrir las frecuencias deseadas se puede diseñar esta red 
de forma que también sea reconfigurable. Existen varios tipos de redes de adaptación en 
función del número de stubs utilizados para lograr adaptar el circuito como se puede 
observar en [19], donde se llegan a utilizar hasta una decena de stubs, aunque a la práctica 




se suelen usar redes de triple o doble stub. En la Fig. 1.1 se muestra un esquema del sistema 
completo que se ha diseñado, en él podemos observar que la red de adaptación es la 
encargada de mejorar la desadaptación que se produce al integrar a la antena de tipo slot el 
balun. 
 
Fig. 1.1 Esquema del sistema de alimentación de antenas de tipo slot reconfigurable. 
 
En el presente proyecto implementamos una red de adaptación de doble stub, 
como en [4] con la que los autores consiguen variaciones de la frecuencia central de trabajo 
y algo que no es tan sencillo con éste tipo de redes de adaptación como son variaciones del 
ancho de banda de hasta un 5% como en [20]. 
 
 1.4 Objetivos 
 
Según el estudio bibliográfico realizado en el presente proyecto, hemos encontrado 
diferentes soluciones a la hora de alimentar antenas para aplicaciones de RF/microondas; 
sin embargo, bajo nuestro conocimiento, solo en unos pocos trabajos se ha profundizado 
en el estudio de la reconfigurabilidad de esta parte de los front-ends para equipos de 
microondas. Es por tanto una de las principales metas de éste estudio dar una visión más 
detallada del procedimiento para diseñar, fabricar y caracterizar una red de alimentación de 
antenas de tipo slot que pueda adaptarse a las nuevas necesidades de los equipos de 




telecomunicación; ya sea en cuanto a la frecuencia central de trabajo de estos equipos, 
como al ancho de banda que se requiera en función de las aplicaciones para las cuales se 
haya diseñado el front-end. 
Como paso previo al estudio principal de la red de alimentación de una antena de 
tipo slot, resulta imprescindible analizar por separado los circuitos reconfigurables que la 
componen. Por un lado diseñaremos y caracterizaremos una red de adaptación 
reconfigurable y por el otro diseñaremos también un balun reconfigurable, basándonos en 
el Marchand balun propuesto en [21]; se proponen dos topologías del balun con las que 
estudiaremos la reconfigurabilidad del balun mediante la combinación de la tecnología 
uniplanar y RF-MEMS, ya que bajo nuestro conocimiento no existen estudios sobre la 
reconfigurabilidad de esta estructura. Una parte importante para realizar  el diseño de 
ambos circuitos recae en un amplio conocimiento de las líneas de transmisión uniplanares 
que los conforman; es por ello fundamental validar su modelización mediante la 
comparación de los resultados de simulación y caracterización.  
Por último, otro aspecto interesante es la integración de varios circuitos 
reconfigurables. A menudo, los trabajos relacionados con la reconfigurabilidad de circuitos 
profundizan en el estudio de un solo circuito, sin integrarlo con otros circuitos 
reconfigurables. Es por tanto otro de los objetivos de este proyecto la integración de varios 
circuitos reconfigurables unidos para formar una red de alimentación de antenas de tipo 
slot. Destacar que la reconfigurabilidad de los circuitos está pensada para ser llevada a cabo 
mediante tecnología RF-MEMS. A lo largo de este estudio lo que se hará es simular los 
diferentes estados de los dispositivos RF-MEMS mediante réplicas de circuitos con 
diferentes parámetros característicos con el fin de emular los diferentes estados de los 
dispositivos RF-MEMS. Del mismo modo, en la parte experimental se realizarán de nuevo 




réplicas de circuitos con diferentes parámetros característicos con el fin de emular los 
diferentes estados de los dispositivos RF-MEMS. 
 1.5 Organización de la memoria 
 
La presente memoria contiene siete capítulos, el primero de los cuales sirve como 
introducción de la temática y en el que se expone el estado del arte, así como los principales 
objetivos del trabajo realizado durante este proyecto final de carrera. Del segundo al sexto 
capítulo se encuentra la mayor parte de los resultados de este trabajo, y finalmente, en el 
último capítulo se comentan las conclusiones. 
En cuanto a la distribución de los resultados de este trabajo de forma más concreta, 
en el segundo capítulo se realiza un estudio sobre las líneas de transmisión uniplanares que 
se utilizan para diseñar los circuitos y se comentan las principales características de los 
modos fundamentales que se pueden propagar por éstas. En el tercer capítulo se expone la 
teoría, el diseño y la caracterización de dos topologías de baluns reconfigurables, de las 
cuales una de ellas es la primera vez que se propone bajo nuestro conocimiento. En el 
cuarto capítulo se muestra el proceso de integración de un balun con una antena de tipo 
slot. Para mejorar la adaptación de la estructura formada por esta antena y el balun, en el 
quinto capítulo se propone el diseño e integración de una red de adaptación reconfigurable. 
Finalmente, en el sexto capítulo se expone la comparativa entre los resultados de la 
simulación EM y la medida del sistema completo formado por la red de adaptación, el 
balun y la antena. 
A modo de organizar mejor la lista de referencias bibliográficas consultadas a lo 
largo del proyecto, se ha añadido un apartado de bibliografía al final de cada capítulo. Al 
final de la memoria se encuentran el glosario de los términos utilizados y un apartado de 




anexos, donde se puede encontrar información más detallada sobre desarrollos 
matemáticos utilizados para analizar el comportamiento de las estructuras propuestas, 
scripts desarrollados para diseñar dichas estructuras, un esquema con las principales etapas 
de diseño de los circuitos propuestos y una lista de los dispositivos finalmente 
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2. ESTUDIO DE LÍNEAS DE TRANSMISIÓN UNIPLANARES 
 
 
2.1 Líneas de transmisión uniplanares 
 
Aunque la línea de transmisión basada en tecnología planar que más se utiliza en el 
diseño de circuitos de microondas es la microstrip (Fig. 2.1 a), existen otros tipos de líneas 
como son las uniplanares que presentan unas propiedades que pueden mejorar sus 
prestaciones en determinados casos. La tecnología uniplanar, que data del 1969, se suele 
utilizar para diseñar transiciones de banda ancha, redes de adaptación, mezcladores, 
híbridos, filtros, antenas, conmutadores de fase y amplificadores de bajo ruido, entre otras 
aplicaciones. 
Trabajaremos con dos tipos de líneas basadas en tecnología uniplanar: las líneas 
slotline y las coplanares (CPW) (Fig. 2.1 b y c respectivamente). Su principal ventaja 
respecto a otras líneas como la microstrip es que se evita la perforación del sustrato 
mediante vías para la interconexión de dispositivos en paralelo debido a la accesibilidad de 
sus planos de masa. Debido a esta característica se simplifica el proceso de fabricación y se 
reducen los efectos parásitos que introducen los vías. Esta misma propiedad resulta 




a )         b )         c ) 
Fig. 2.1 Líneas de transmisión planares: a) microstrip, b) slotline y c) coplanar. 




Dentro de las líneas uniplanares, hay que destacar que las líneas CPW se pueden 
utilizar para implementar circuitos que trabajen a frecuencias mayores debido a que su 
dispersión es menor que la de las líneas microstrip. Además, presentan dos grados de 
libertad a la hora de obtener una determinada impedancia característica Zo y sus planos de 
masa sirven como protección frente al acoplamiento (crosstalk) con otras líneas adyacentes. 
Sin embargo, para nuestra red de alimentación, las líneas CPW presentan un inconveniente; 
como podremos ver a continuación, este tipo de líneas están formadas por tres 
conductores, a través de los cuales se pueden propagar dos modos fundamentales.  Por un 
lado existe el modo par o coplanar, que es un modo Quasi-TEM [1], que es el que se suele 
utilizar, mientras que el otro modo, el impar, es un modo No-TEM, mas radiativo y 
dispersivo por lo que su utilización no suele ser tan extendida. El modo impar en las líneas 
CPW se genera cuando aparecen asimetrías en el circuito uniplanar, como puede ser el caso 
de las uniones en T entre líneas CPW [2]. Por lo tanto, debemos evitar la propagación de 
este modo. Para ello, se utilizan puentes de equipotencialidad [3], también conocidos como 
airbridges. 
Los diseños propuestos se basan en la tecnología uniplanar, con lo cual es necesario 
conocer cuáles son los principales parámetros característicos de las líneas de transmisión 
utilizadas y como dependen estos de las dimensiones físicas de las líneas. Para ello se lleva a 
cabo el estudio presentado en los siguientes apartados que se ha dividido en tres partes: el 
modo par e impar de las líneas CPW y el modo slotline. Los resultados del estudio son 
comparados con medidas experimentales con el fin de validarlos. 
 
 




2.2 Líneas coplanar waveguide (CPW): modo par  
 
La línea de transmisión CPW es una guía de ondas que está formada por dos 
ranuras, las cuales dividen la metalización del sustrato dieléctrico sobre el que se fabrica. De 
modo que quedan definidas tres zonas de metalización sobre la misma cara del sustrato: 
dos planos de masa a ambos lados exteriores de las ranuras y un conductor central entre 
éstos (Fig. 2.2). Su comportamiento electromagnético depende de las dimensiones de sus 
planos de masa gp, las ranuras sl, el conductor central cc, del grosor del sustrato h, del grosor 
de la metalización t, de la tangente de pérdidas del dieléctrico tanδ y de la conductividad de 
la metalización σ. También hay que tener en cuenta que la distribución de campos 
electromagnéticos puede verse alterada si introducimos un plano de masa posterior bajo 
determinadas condiciones.  
En este apartado analizaremos los parámetros característicos de diferentes líneas 
CPW al excitarlas con el modo par, conocido también como modo coplanar. Este es un 
modo Quasi-TEM; por lo tanto, es poco dispersivo y tanto la Zo, como la velocidad de 
propagación vp, deben presentar poca dependencia con la frecuencia. La distribución del 
campo eléctrico para el modo par es la presentada en la Fig. 2.2. Las líneas de campo se 
concentran en torno al cc, a diferencia del modo impar en el que están más dispersas como 
veremos en el próximo apartado de este capítulo. En la misma figura podemos ver las 
diferencias de potencial (Ve) y corrientes (Ie) que intervienen en esta línea al propagarse el 















Fig. 2.2 Línea de transmisión coplanar modo par.   
 
  2.2.1 Extracción de los parámetros característicos a partir de la 
matriz de parámetros [S] 
Para realizar el diseño de circuitos de microondas con líneas de transmisión es 
necesario conocer los principales parámetros característicos de éstas, que en nuestro caso 
particular estos serán su impedancia característica Zo y su constante de fase β. Para la 
extracción de estos parámetros se pueden utilizar diferentes herramientas de simulación 
como: ADS/MomentumTM  y Linecalc de ADS.  
Extracción de los parámetros característicos con el simulador electromagnético 
ADS/MomentumTM 
Mediante el simulador electromagnético ADS/MomentumTM hemos diseñado las 
líneas sobre un sustrato de alúmina de h=254 µm de grosor, permitividad relativa de 
εr=9.7 y tangente de pérdidas tanδ=210-4. La metalización presenta una conductividad de 
σ=4.1e7 S/m y su grosor es de t=5 µm (Fig. 2.3 a y b). También hemos considerado el 
efecto que produciría la colocación o no de un plano de masa posterior.  








Fig. 2.3 a) Definición del sustrato sin plano de masa posterior. b) Definición de la metalización. 
 
Una vez definido el sustrato dibujamos el layout y colocamos un puerto a cada 
extremo de la línea; en este caso son necesarios dos puertos en configuración GSG 
(ground-single-ground) para excitar el modo coplanar (Fig. 2.4 a). Es decir, se ha usado un 
puerto single conectado al conductor central, y dos puertos ground reference conectados a 
cada uno de los planos de masa. Con el simulador obtenemos los parámetros [S] (Fig. 2.4 c) 
que determinan el comportamiento eléctrico de la línea respecto a la impedancia de los 
puertos fijada en 50 Ω. A partir de estos parámetros de dispersión obtenemos, para el 
rango de frecuencias que se define en la simulación, de 5-15 GHz, la constante de fase β y 
la impedancia característica Zo de la línea mediante las funciones de la (Fig. 2.4 b).  










Fig. 2.4 a) Layout de una línea coplanar. b) Funciones dataset. c) Parámetros S, Zo y β. 
 
Extracción de los parámetros característicos con la herramienta Linecalc 
Otro modo de obtener los parámetros característicos de este tipo de líneas es 
mediante la herramienta Linecalc (Fig. 2.5) que está incluida en ADSTM. Esta herramienta es 
mucho más rápida que si utilizamos la simulación electromagnética (EM) comentada 
anteriormente ya que utiliza modelos de librería.  
 






Fig. 2.5 Herramienta Linecalc para una línea CPW. 
 
Mediante Linecalc definimos las propiedades del sustrato, las dimensiones de la 
línea y la frecuencia para la cual queremos conocer los parámetros característicos de la 
línea. Directamente obtenemos la Zo y θ=βL; Donde θ=E_Eff (longitud eléctrica de la 
línea [º]) y L (longitud física de la línea [µm]).  
 
2.2.2 Validación experimental y discusión de los resultados 
 Se ha realizado el estudio de diferentes líneas, en torno a la frecuencia de 10 GHz 
que será la que posteriormente utilizaremos en los diseños de este trabajo, para 
familiarizarnos con sus dimensiones físicas y valores de los parámetros característicos de 
estas. De esta forma, obtenemos una base de datos con las principales características de las 
líneas que, posteriormente, agilizará el proceso de diseño. 




 A continuación se pueden ver las dimensiones de las líneas CPW que hemos 
simulado mediante ADS/MomentumTM y a partir de las cuales pretendemos conocer su 
comportamiento al variar la anchura del conductor central (cc), del plano de masa (gp) o del 






Fig. 2.6 a) Dimensiones de las líneas CPW simuladas y medidas. b) Esquema de medida sin plano de masa 
posterior (inserción de una capa de Porex entre el circuito y el chuck). 
 
Para poder ver el grado de precisión de las herramientas utilizadas las hemos 
comparado con medidas experimentales. Por último analizaremos el efecto que provoca la 
inserción de un plano de masa posterior. En la medida experimental colocamos las líneas o 
los circuitos diseñados sobre una estructura metálica (“chuck”) que es la estación de sondas 
para la medida en oblea y que actúa de plano de masa posterior. De modo que para realizar 
la medida sin plano de masa posterior (Fig. 2.6 b) colocamos entre el sustrato de la línea y 
el “chuck” una capa de Porex de 1 mm, porque este material presenta una εr≈1 (como el 
aire). 




Efecto del ancho del conductor central en la línea CPW propagando el modo par 
Las figuras 2.7 a) y b) muestran cómo la dimensión del conductor central de la línea 
CPW afecta a sus parámetros característicos cuando se la excita con el modo par o 
coplanar. En este caso, tanto las simulaciones EM como las medidas se han realizado sin 






Fig. 2.7 Parámetros característicos de CPW (modo par) en función del ancho de su conductor central: 
a) Impedancia característica. b) Constante de fase. 
 
En cuanto a la impedancia característica de la línea observamos que tiende a ser 
menor a medida que aumentamos el ancho de su conductor central. Cuando este 




conductor es muy ancho el valor de la impedancia característica converge. Estamos por lo 
tanto haciendo más capacitiva a la línea. 
Por otro lado observamos que la constante de fase también tiende a ser menor a 
medida que aumentamos el conductor central de la línea denotando un ligero decremento 
de la permitividad efectiva, debida esta a su vez posiblemente a un menor contenido de 
líneas de campo en el interior del sustrato.  
Respecto a la comparación entre las herramientas utilizadas para obtener los 
parámetros característicos de las líneas y las medidas experimentales, observamos que no 
existen diferencias significativas en cuanto a la impedancia característica obtenida mediante 
simulación EM, Linecalc o medida. También observamos que para un ancho de conductor 
central inferior a unos 90 µm la constante de fase obtenida mediante medida tampoco 
difiere mucho de los valores obtenidos mediante la simulación EM y Linecalc.  
 
Efecto del ancho del plano de masa en la línea CPW propagando el modo par 
Las figuras 2.8 a) y b) muestran cómo el ancho de los planos de masa de la línea 
CPW afectan a sus parámetros característicos cuando se la excita con el modo par. En este 

















Fig. 2.8 Parámetros característicos de CPW (modo par) en función del ancho de sus planos de masa: 
a) Impedancia característica. b) Constante de fase. 
 
En cuanto a la impedancia característica de la línea observamos que se mantiene 
constante a pesar de modificar el ancho del plano de masa. De hecho, en [5] Hoffman 
estableció la siguiente condición (2.1) del ancho del plano de masa (gp), en relación con el 
ancho del slot (sl) y el del conductor central (cc), para que la impedancia característica no se 
viera afectada. 
(2 ) / 2gp sl cc≥ +      (2.1) 




Podemos comprobar que su constante de fase tampoco cambia al modificar el 
ancho de los planos de masa. De este modo podemos decir  que existe muy poca 
dependencia entre los parámetros característicos de una línea CPW propagando el modo 
par y el ancho de sus planos de masa.  
 No existen grandes desviaciones entre la medida experimental y las herramientas 
LineCalc y ADS/MomentumTM. Si bien observamos que la herramienta con la que 
obtenemos unos parámetros característicos que se aproximan más a la medida es Linecalc. 
La impedancia característica es prácticamente la misma, mientras que la constante de fase 
es unos 6 rad/s mayor con Linecalc en comparación con la medida. Esta diferencia de 
valores de la constante de fase puede provocar que aparezcan desviaciones en la frecuencia 
central de nuestros diseños. En este caso, para una frecuencia central de 10 GHz pueden 
aparecer desviaciones de hasta 200 MHz (2%). Si ahora comparamos la constante de fase 
obtenida con la simulación EM y la medida observamos que es unos 40 rad/s mayor, con 
lo cual podrían aparecer desviaciones de hasta el 800 MHz (8%).  
 
Efecto del plano de masa posterior en la línea CPW propagando el modo par 
En la Fig. 2.9 podemos ver el efecto que tiene la inserción de un plano de masa 
posterior en la impedancia característica de líneas CPW cuando se propaga el modo par. En 
concreto se muestran los resultados de la impedancia característica obtenidos mediante 










Fig. 2.9 Efecto del plano de masa posterior en la impedancia característica de CPW (modo par). 
 
Al introducir un plano de masa posterior la impedancia característica de la línea 
prácticamente no varía. Por lo tanto podemos decir que para las líneas medidas el plano de 
masa posterior influye poco en la impedancia característica de la línea para la frecuencia 
bajo estudio y el sustrato utilizado.  
En cuanto al efecto que tiene la inserción de un plano de masa posterior en la 
constante de fase de las líneas CPW, en la figura 2.10 se muestran los resultados de la 
constante de fase obtenidos mediante Linecalc y medida. 
 
 
Fig. 2.10 Efecto del plano de masa posterior en la constante de fase de CPW (modo par). 




Observamos que al introducir un plano de masa posterior la constante de fase de 
las líneas medidas es prácticamente igual, mientras que utilizando Linecalc aumenta de 
valor unos 4 rad/s, lo que puede suponer una desviación de unos 80MHz en los circuitos 
que diseñemos. Esta desviación es poco significativa para los propósitos de este trabajo.  
Hemos observado que el efecto del plano de masa posterior es poco significativo 
en los parámetros característicos de la línea CPW cuando por ella se propaga el modo par. 
También hemos comprobado respecto a las medidas que los resultados obtenidos mediante 
la herramienta Linecalc parecen ser más fiables que mediante la simulación EM. 
  
 2.3 Líneas coplanar waveguide (CPW): modo impar 
 
Al igual que en el apartado anterior, analizaremos los parámetros característicos de 
varias líneas CPW, pero en este caso las excitaremos con el modo impar. En este caso se 
trata de un modo No-TEM y, por lo tanto, debería de presentar un comportamiento 
dispersivo. De modo que ni la impedancia característica Zo, ni la velocidad de propagación 
vp sean constantes con la frecuencia.  
El comportamiento de este tipo de líneas es bastante parecido al de las líneas slot, 
considerando una distancia entre planos de masa de 2sl+cc.  





Fig. 2.11 Corrientes y tensiones en una línea CPW propagando el modo impar 
 
En la Fig. 2.11 podemos observar tanto las líneas de campo eléctrico como las 
diferencias de potencial (Vo) y corrientes (Io) que intervienen en esta línea al propagarse el 
modo impar. De hecho, por el conductor central no circula corriente neta, mientras que 
por los planos de masa hay corriente de igual magnitud por cada uno de ellos, en sentido 
opuesto.  
 
2.3.1 Extracción de los parámetros característicos a partir de la 
matriz de parámetros [S] 
En el caso de las líneas CPW en las que se propaga el modo impar disponemos de 
la simulación EM con ADS/MomentumTM para obtener los parámetros característicos de 
las líneas. En este caso no podemos utilizar la herramienta Linecalc de ADS™ porque no 
incluye en su librería la excitación del modo impar para este tipo de líneas.  
Hemos definido el mismo sustrato que para las líneas CPW en las que se propaga el 
modo par (Fig. 2.3) y la forma de obtener los parámetros característicos a partir de los 
parámetros de dispersión [S] es la misma que en el caso del modo par (Fig. 2.4). Una vez 
definido el sustrato dibujamos el layout y colocamos un puerto a cada extremo de la línea; 
en este caso son necesarios dos puertos en configuración GS (ground-single) para excitar el 




modo impar. Es decir, se han usado dos puertos diferenciales (uno positivo y otro 
negativo) conectados a cada uno de los planos de masa dejando el conductor central sin 
polarizar. 
 
2.3.2 Validación experimental y discusión de los resultados 
El estudio de las líneas se ha realizado en torno a la frecuencia de 10 GHz con 
líneas CPW de mismas dimensiones que en el caso anterior del modo par (Fig. 2.6). En las 
siguientes gráficas se muestran los parámetros característicos de la línea (Zo y β) en función 
de sus dimensiones. Solo comprobaremos su comportamiento en función del ancho de sus 
planos de masa, ya que el conductor central no influye excesivamente cuando se propaga el 
modo impar por una línea CPW, siempre y cuando la separación entre planos de masa no 
se vea afectada. Al igual que en el caso del la línea CPW propagando el modo par, también 
observaremos las diferencias entre la obtención de estos parámetros mediante 
caracterización y simulación EM. Por último analizaremos el efecto que provoca la 
inserción de un plano de masa posterior. 
 
Efecto del ancho de los planos de masa en la línea CPW propagando el modo impar 
Las figuras 2.12 a) y b) muestran cómo el ancho de los planos de masa de la línea 
CPW afectan a sus parámetros característicos cuando se la excita con el modo impar. En 















Fig. 2.12 Parámetros característicos de CPW (modo impar) en función del ancho de sus planos de masa: 
a) Impedancia característica. b) Constante de fase. 
En la Fig. 2.12 a) observamos que a medida que aumentamos el ancho del plano de 
masa la impedancia característica de la línea disminuye denotando un aumento de la 
capacidad de la línea. Esta dependencia con el plano de masa es notable, porque al doblar 
su anchura la impedancia disminuye más de 8 Ω. Por otro lado, observamos que la 
impedancia obtenida mediante simulación es aproximadamente 10 Ω mayor que la medida.  
Respecto a la constante de fase observamos que el comportamiento entre la 
simulación EM y la medida es diferente. En concreto, al aumentar el plano de masa la 
constante de fase de la medida aumenta ligeramente para luego converger. Esto implica que 




la permitividad efectiva aumenta para luego estabilizarse para anchos de plano de masa 
mayores que 600 µm. Dicho de otro modo el ratio entre el campo que viaja por el interior y 
exterior del sustrato permanece constante. Sin embargo la constante de fase de la 
simulación disminuye dando a entender que existe un disminución de la permitividad 
efectiva, es decir menor concentración de líneas de campo en el sustrato. De modo que 
para anchos del plano de masa grandes la constante de fase de la simulación y la medida 
divergen. Pese a realizar la medida sin plano de masa posterior siempre existirá bajo la línea 
un plano de masa (del propio sistema de medida, en nuestro caso la estación de sondas para 
medida en oblea) que en cierta forma ejercerá de contención del campo en el interior del 
sustrato. Al separar la oblea mediante un trozo de porex (εr≈1) de grosor de 1 mm, esto 
resulta ser suficiente en la medida de la línea CPW en modo par, debido a que el campo se 
concentra en torno a los slots y es poco radiativo. Sin embargo, para el modo impar el 
campo es más radiativo y el grosor del sustrato (que podemos entender como la distancia 
del plano de masa posterior a los planos conductores) se vuelve más crítico a la hora de 
determinar sus parámetros característicos. En la simulación este plano de masa posterior 
esta infinitamente lejos no afectando a la contención del campo en el substrato (Fig. 2.13). 
Según esta hipótesis se explicaría el hecho por el cual la permitividad efectiva aumenta en el 
caso de la caracterización y disminuye en el de la simulación. 
 
Fig. 2.13 Diferencia entre el grosor del sustrato considerado en la simulación y la medida sin plano de 
masa posterior. 
 




Efecto del plano de masa posterior en la línea CPW propagando el modo impar 
En la Fig. 2.14 podemos ver el efecto que tiene la inserción de un plano de masa 
posterior en la impedancia característica de líneas CPW cuando se propaga el modo impar. 
En concreto se muestran los resultados de la impedancia característica obtenidos mediante 
simulación EM y medida. 
 
 
Fig. 2.14 Efecto del plano de masa posterior en la impedancia característica de CPW (modo impar). 
 
Al introducir un plano de masa posterior la impedancia característica de la línea 
disminuye más de 15 Ω denotando un aumento de la capacidad de la línea  tanto en 
simulación como en medida. Atribuimos ese aumento a la contención de las líneas de 
campo en el sustrato por parte del plano de masa posterior. Por lo tanto podemos decir 
que para las líneas medidas el plano de masa posterior influye bastante en la impedancia 
característica de la línea CPW propagando el modo impar. 
En la Fig. 2.15 podemos ver el efecto que tiene la inserción de un plano de masa 
posterior en la constante de fase de líneas CPW propagando el modo impar. Se muestran 
los resultados de la constante de fase obtenidos mediante simulación EM y medida. 
 






Fig. 2.15 Efecto del plano de masa posterior en la constante de fase de CPW (modo impar). 
 
Observamos que al introducir un plano de masa posterior la constante de fase, 
tanto de la medida como de la simulación EM, aumenta más de 15 rad/s. De nuevo 
asociamos este hecho al aumento de la permitividad efectiva al quedar el campo contenido 
en el sustrato por efecto del plano de masa posterior. Se puede observar ahora como la 
constante de fase con plano de masa posterior muestra un comportamiento similar entre 
simulación y medida dado que en este caso no existe la indeterminación entre medida y 
simulación comentada en los resultados de la constante de fase sin plano de masa posterior. 
Hemos observado que el efecto del plano de masa posterior es muy relevante en los 
parámetros característicos de las líneas CPW cuando se propaga el modo impar. Para los 









2.4 Líneas slotline 
 
 La línea de transmisión slotline es una guía de ondas que está formada por dos 
metalizaciones separadas por una ranura  (Fig. 2.16). En este caso la excitaremos con el 
modo impar, que en la literatura también es conocido como modo slot. Su 
comportamiento electromagnético depende de la definición del sustrato y de las 
dimensiones de sus strips o metalizaciones que denominaremos gp y la ranura sl. Al igual 
que en los apartados anteriores, hay que tener en cuenta que la distribución de campos 
electromagnéticos se ve alterada si introducimos un plano de masa posterior bajo 
determinadas condiciones con el consiguiente cambio de sus parámetros característicos.  
 
Fig. 2.16 Línea de transmisión slotline. 
 
 En este apartado analizaremos los parámetros característicos de varias líneas slotline 
al excitarlas con el modo slot. Se trata de un modo No-TEM; por lo tanto es dispersivo y 
tanto la Zo como la vp deben depender de la frecuencia. La distribución del campo 
eléctrico para el modo impar es la presentada en la Fig. 2.16 (parte superior izquierda). Las 
líneas de campo están más dispersas que en el caso del modo CPW par. En la misma figura 
podemos ver las diferencias de potencial (Vo) y corrientes (Io) que intervienen en esta línea 
al propagarse el modo slot. 




  2.4.1 Extracción de los parámetros característicos a partir de la 
matriz de parámetros [S] 
En el caso de las líneas slotline en las que se propaga el modo impar disponemos de 
la simulación EM con ADS/MomentumTM para obtener los parámetros característicos de 
las líneas. En este caso no podemos utilizar la herramienta Linecalc de ADS™ porque no 
incluye en su librería este tipo de líneas.  
Hemos definido el mismo sustrato que para las líneas CPW en las que se propaga el 
modo par (Fig. 2.3) y la forma de obtener los parámetros característicos a partir de los 
parámetros de dispersión [S] es la misma que en el caso del modo par (Fig. 2.4). Una vez 
definido el sustrato dibujamos el layout y colocamos un puerto a cada extremo de la línea; 
en este caso son necesarios dos puertos en configuración GS (ground-single) para excitar el 
modo impar o slotline.  
2.4.2 Validación experimental y discusión de los resultados  
El estudio de las líneas slot se ha realizado en torno a la frecuencia de 10 GHz con 
las dimensiones de la Fig. 2.17. En las siguientes gráficas se mostrarán los parámetros 
característicos de la línea (Zo y β) en función de sus dimensiones. Comprobaremos su 
comportamiento en función del ancho de sus metalizaciones y de su slot. También 
observaremos las diferencias entre la obtención de estos parámetros mediante medida y 
simulación EM. Por último analizaremos el efecto que provoca la inserción de un plano de 
masa posterior. 
 





Fig. 2.17 Dimensiones de las líneas slot simuladas y medidas. 
 
Efecto del ancho del slot en la línea slotline 
Las figuras 2.18 a) y b) muestran cómo el ancho de la ranura del la línea slotline 
afecta a sus parámetros característicos cuando se la excita con el modo slotline. En este 











Fig. 2.18 Parámetros característicos de slotline en función del ancho del slot: 
a) Impedancia característica. b) Constante de fase. 
 
En la Fig. 2.18 a) observamos que a medida que aumentamos la separación entre las 
metalizaciones la impedancia característica de la línea aumenta denotando una disminución 
de la capacidad de la línea. Esta dependencia con la separación entre planos de masa es 
notable, porque al doblar la anchura del slot la impedancia aumenta más de 8 Ω. Por otro 
lado, observamos que la impedancia obtenida mediante simulación es unos 5 Ω mayor que 
la medida. 
Respecto a la constante de fase observamos que el comportamiento entre la 
simulación EM y la medida es diferente. En concreto, al aumentar el slot la constante de 
fase de la medida aumenta, sin embargo la de la simulación disminuye. De modo que para 
una separación entre metalizaciones grande la constante de fase de la simulación y la 
medida divergen. De nuevo nos remitimos a la hipótesis realizada en el apartado de la línea 








Efecto del ancho de las metalizaciones en la línea slot 
Las figuras 2.19 a) y b) muestran cómo el ancho de las metalizaciones de la línea 
slot afectan a sus parámetros característicos cuando se la excita con el modo slot. En este 







Fig. 2.19 Parámetros característicos de slotline en función del ancho de las metalizaciones: 
a) Impedancia característica. b) Constante de fase. 
A medida que aumentamos el ancho de las metalizaciones (Fig. 2.19 a) la 
impedancia característica de la línea disminuye denotando un aumento de la capacidad de la 
línea. Esta dependencia con el ancho de la metalización es notable, porque si su anchura es 




el doble la impedancia disminuye más de 5 Ω. Por otro lado, si observamos la impedancia 
obtenida mediante simulación podemos ver que es aproximadamente 8 Ω mayor que la 
medida. 
Respecto a la constante de fase se puede observar que el comportamiento entre la 
simulación EM y la medida es diferente. En concreto, al aumentar el ancho de la 
metalización la constante de fase de la medida aumenta, sin embargo la de la simulación 
disminuye. Nos remitimos de nuevo a la hipótesis anteriormente realizada (indeterminación 
entre simulación y medida experimental) para explicar estos resultados.  
Efecto del plano de masa posterior en la línea slotline 
En la Fig. 2.20 podemos ver el efecto que tiene la inserción de un plano de masa 
posterior en la impedancia característica de líneas slotline cuando se propaga el modo slot. 
Podemos observar los resultados de la impedancia característica obtenidos mediante 
simulación EM y medida. 
 
Fig. 2.20 Efecto del plano de masa posterior en la impedancia característica de slotline. 
Al introducir un plano de masa posterior la impedancia característica de la línea 
disminuye más de 5 Ω tanto en simulación como en medida. Este aumento de la capacidad 
de la línea lo atribuimos de nuevo al confinamiento del campo en el sustrato debido al 
plano de masa posterior. Por lo tanto podemos decir que para las líneas medidas el plano 




de masa posterior influye notablemente. Sobre todo se aprecia una mayor diferencia entre 
la impedancia característica obtenida con la simulación EM y la medida a medida que 
ensanchamos las metalizaciones de la línea. 
En las Fig. 2.21 podemos ver el efecto que tiene la inserción de un plano de masa 
posterior en la constante de fase de la línea slotline; se muestran los resultados obtenidos 
mediante simulación EM y medida. 
 
 
Fig. 2.21 Efecto del plano de masa posterior en la constante de fase de slotline. 
 
Al introducir un plano de masa posterior la constante de fase obtenida mediante la 
medida y simulación EM coinciden en su comportamiento. En este caso no existe 
indeterminación entre entorno de medida y simulación. Por otro lado, el comportamiento 
de la constante de fase obtenida mediante simulación con y sin plano de masa posterior es 
diferente por lo ya explicado anteriormente (diferencias entre entorno de simulación y el de 
medida).  
Hemos observado que el efecto del plano de masa posterior es muy relevante en los 
parámetros característicos de las líneas slotline cuando se propaga el modo slot. De modo, 
que se tendrán que tener en cuenta estos resultados en el momento de diseñar los circuitos 
de este trabajo. 






El análisis de las líneas slotline y CPW que se ha realizado en este capítulo nos 
permitirá agilizar el proceso de diseño de los circuitos reconfigurables. Hemos observado 
cómo debemos modificar las dimensiones de estas líneas para obtener los parámetros 
característicos necesarios para el diseño de los circuitos. Al comparar los resultados de 
estos parámetros obtenidos mediante LineCalc o simulación EM y la medida, se puede 
observar que existe mejor aproximación para slots y conductores centrales estrechos. 
También hemos observado que la herramienta LineCalc parece que se ajusta mejor a la 
medida que la simulación EM; de modo que en la medida que sea posible utilizaremos esta 
herramienta. En concreto, LineCalc la utilizaremos para las líneas CPW cuando se las excita 
con el modo par; la simulación EM la utilizaremos para diseñar las líneas slotline porque 
Linecalc de ADS™ no incluye en su librería este tipo de líneas.  
Otro punto importante que hay que destacar son las diferencias entre la simulación 
EM y la medida cuando estudiamos el efecto que produce la inserción de un plano de masa 
posterior. En las líneas CPW al excitarlas con el modo par no existen tales diferencias, sin 
embargo al excitar las líneas CPW y slot con el modo impar los resultados difieren; de 
modo que la permitividad efectiva tanto en simulación como en medida aumenta, debido a 
la contención del campo en el sustrato por parte del plano de masa posterior. Por ello 
podemos decir que para estas líneas el plano de masa posterior influye bastante en sus 
parámetros característicos.  
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3. ESTUDIO Y DISEÑO DE BALUNS  RECONFIGURABLES 
 
 
 El estado del arte de los baluns, realizado en el primer capítulo, pone en evidencia 
que se han realizado numerosos estudios de este tipo de estructuras. En algunos casos se 
buscaba modificar la banda de trabajo, mientras que en otros se intentaba modificar el 
ancho de banda. El objetivo final era la optimización del balun para que pudiera trabajar a 
frecuencias mayores de trabajo, o bien, que trabajara en diferentes bandas de trabajo 
replicando su estructura y utilizando diplexores para seleccionar una u otra banda. 
 En el presente capítulo se pretende mostrar la viabilidad de diseñar e implementar 
un balun que pueda trabajar en diferentes bandas y con distintos anchos de banda sin la 
necesidad de replicar circuitos. Es decir, se propone realizar un balun reconfigurable tanto 
en banda (10 GHz y 12 GHz) como en ancho de banda, que según nuestro conocimiento 
aún no ha sido estudiado. 
 
3.1 Teoría del balun 
    
Balun es un acrónimo que procede de los términos balanced to unbalanced. Se trata 
de un dispositivo cuya principal función es transformar la energía de una señal balanceada a 
otra no balanceada y viceversa; también puede actuar como adaptador de impedancias. Las 
líneas de transmisión slotline o antenas de tipo slot son estructuras balanceadas; mientras 
que las líneas CPW, microstrip o cables coaxiales son estructuras no balanceadas.  




En el presente estudio se analizan dos topologías de un balun conocido como balun 
compensado y cuya transición es de CPW modo par a slotline. Estas transiciones sirven 
para muchas aplicaciones en sistemas de comunicaciones de RF y microondas, como es el 
caso de mezcladores [1], dobladores de de frecuencia [2] o redes de alimentación de antenas 
[3]. Como veremos a continuación, para conseguir la reconfigurabilidad del balun tenemos 
que modificar las impedancias de las líneas de transmisión que lo conforman. La diferencia 
entre las dos topologías radica en la manera de modificar las impedancias de las líneas del 
balun: en un caso se hará mediante el ancho de gaps y en otro mediante el ancho de los 
planos de masa, como pudimos ver en el capítulo anterior. 
El presente capítulo se ha organizado de la siguiente manera, el primer apartado 
pretende dar una visión global de la teoría del balun que implementaremos, así como los 
diferentes criterios de selección de sus parámetros de diseño. Por otro lado, se analiza la 
manera teórica de dotar de reconfigurabilidad a esta estructura. En los apartados 3.2 y 3.3 
se muestra el proceso de diseño, simulación EM y validación experimental de las dos 
topologías propuestas. Al final del capítulo se encuentran las referencias bibliográficas 
utilizadas durante este capítulo. 
 
  3.1.1 Criterios de selección de los parámetros de diseño del balun 
Existen en la literatura varios estudios sobre baluns desde hace más de medio siglo. 
De hecho, el primer balun fue descrito en 1939 por Lindenblad [4], y varias modificaciones 
sobre éste vinieron poco después; entre las cuales hay que destacar el ampliamente utilizado 
Marchand balun [5], que es a partir del cual hemos estudiado la reconfigurabilidad del 
balun. En 1957 Roberts reinventó el Marchand balun para conseguir un mayor ancho  de 
banda [6], a la par que redujo sus dimensiones. Estudios posteriores, como el de 
McLaughlin [7] y el de [8], han intentado mejorar estas estructuras para conseguir mayores 




frecuencias de trabajo, mayores anchos de banda y mejor adaptación. Una solución que ha 
proporcionado buenas prestaciones en este sentido es el balun compensado [4], que 
constituye una transición perfecta a la frecuencia de trabajo y que fuera de ésta exhibe un 
comportamiento paso-banda. En la Fig. 3.1 a) y b) podemos ver su implementación 
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El balun compensado tiene una línea de transmisión CPW a la entrada cuya 
impedancia característica es Za. A partir de esta línea no balanceada se realiza la transición 
modal a una línea balanceada, de impedancia Zc, mediante dos stubs de impedancias Zab y 
Zb. Estos stubs son dos líneas de transmisión, una CPW (Zb) y otra slotline (Zab), cuyas 
longitudes tienen que ser de λo/4 para que el balun funcione correctamente a la frecuencia 
de trabajo, como se verá en el apartado 3.1.2.  En el esquemático de la Fig. 3.1 a) se 
observa que la línea slotline (Zab) presenta un circuito abierto en (A) y como tiene una 
longitud de λo_ab/4 en (C) se comporta como si estuviera acabada en cortocircuito. Por otro 
lado, la línea CPW (Zb), acabada en circuito abierto, presenta un comportamiento 
capacitivo a su entrada en (A) que a la frecuencia de diseño se convierte en un 
cortocircuito. 
Una vez identificados los principales elementos que conforman el balun, que 
diseñaremos mediante tecnología uniplanar, hemos utilizado el estudio realizado en el 
capítulo 2 para diseñar las líneas de transmisión que formarán su estructura. En la Fig. 3.2 
se muestra el diseño uniplanar del balun que analizaremos para comprobar la posibilidad de 
dotarlo de reconfigurabilidad mediante la tecnología RF-MEMS.   
 
Fig. 3.2 Balun uniplanar. 




Varios de los estudios sobre baluns modifican los valores de las impedancias de las 
líneas, obteniendo así mayores anchos de banda [9] e incluso consiguen mejorar la 
adaptación entre las impedancias de entrada y de salida, Za y Zc. Por ejemplo, Roberts 
propuso en [6] la implementación de un balun que requería menos espacio, estaba mejor 
adaptado y presentaba un gran ancho de banda, basándose en el siguiente criterio: a bZ Z=  
y ab cZ Z= . Poco después, McLaughlin en [7] propuso la siguiente condición para 
conseguir mayores anchos de banda: 2 /b c abZ Z Z= . 
Existen varios criterios para seleccionar los principales parámetros de diseño del 
balun compensado; pero en definitiva, la condición que hay que cumplir siempre es que la 
de la longitud de los stubs sea de λo/4, para que el balun trabaje como transformador 
modal a la frecuencia deseada. 
 
3.1.2 Función de transferencia del balun  
Siguiendo la notación de Roberts de la Fig. 3.1 b) hemos analizado el 
comportamiento del balun sin pérdidas a partir de su función de transferencia. 
 A partir del circuito equivalente del balun hayamos los parámetros ABCD de la 
estructura, y con éstos obtenemos la expresión de la función de transferencia de la señal 
desde el puerto de entrada hasta el puerto de salida; es decir, obtenemos en (3.1) el 
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En el anexo A.1 se puede ver con más detalle la obtención de este parámetro y del 
resto de parámetros S del balun compensado para el rango de frecuencias que deseemos. 
En concreto, a la frecuencia de trabajo fo obtenemos la matriz de parámetros S de (3.2). 
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De modo que a la frecuencia central de diseño, toda la potencia de la entrada se 
transfiere a la salida. Por otro lado, hay frecuencias para las que el balun presenta un 
comportamiento totalmente opuesto; es decir, en (3.3) observamos que no se transfiere 
potencia a la salida (S21=0). 
2
o
f kf=        → 2
1 0








Para comprobar que efectivamente se cumplen estas propiedades en el balun se ha 
realizado un programa en matlab que simula la respuesta del circuito (ver anexo A.2). Los 
parámetros de entrada de esta simulación son las impedancias de las líneas que intervienen 
(Zab, Zb, Za y Zc) y la frecuencia central de trabajo, escogida como  fo=10GHz. Se ha 
considerado que los stubs de impedancias Zab y Zb son de longitud λo/4.  
En la Fig. 3.3 obtenemos la respuesta del sistema para un rango de frecuencias de 0 
a 25 GHz en el que todas las impedancias características de las líneas que forman parte de 
la estructura son de 50Ω. 





Fig. 3.3 Función de transferencia del balun. 
 
Observamos que efectivamente cumple las propiedades de los parámetros S (3.2 y 
3.3) y presenta un comportamiento paso banda, con un gran ancho de banda. De hecho, 
los ceros de transmisión aparecen a las frecuencias esperadas: 0 GHz y 20 GHz. Por otro 
lado, el balun está compuesto por elementos pasivos y con pérdidas (aunque estas existen 
no han sido consideradas en la simulación de MATLAB), por lo tanto, debe cumplir la 
siguiente condición de (3.4). 
 1 ,
balunijS i j< ∀  (3.4)   
 
3.1.3 Estudio de la impedancia de entrada del balun  
 Hemos analizado el comportamiento que presenta la estructura del balun a partir de 
su función de transferencia, pero para estudiar su reconfigurabilidad es necesario conocer el 
comportamiento de su impedancia de entrada Zin. De hecho, algunos de los criterios de 
selección de los parámetros de diseño se obtienen a partir del estudio de su impedancia de 




entrada; como es el caso del criterio de McLaughlin a partir del cual se pueden conseguir 
mayores anchos de banda. 
 A partir del esquemático del balun compensado de la Fig. 3.1 se puede obtener su 
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 De las expresiones anteriores observamos que a la frecuencia de trabajo fo, el valor 
de la parte real normalizada por la impedancia de carga Zc vale 1, mientras que la parte 
reactiva normalizada se anula. Precisamente este comportamiento es el que debe presentar 
el balun, porque se encarga de realizar la conversión modal del modo CPW par al modo 
slotline sin modificar el valor de la impedancia vista desde la entrada. Por lo tanto, 
comprobamos que, efectivamente, desde la entrada del balun se ve la impedancia de carga 
Zc en (3.7).  
 
   
oin f f cZ Z= =  (3.7) 
 




En las Fig. 3.4 a) y b) se muestra el comportamiento de la parte real y la imaginaria 





Fig. 3.4 Variación de la impedancia de entrada del balun en función de las impedancias de sus stubs Zab, Zb y 
de la carga Zc. a) Resistencia. b) Reactancia. 
 
La parte real de la impedancia de entrada del balun depende de la relación entre las 
impedancias del stub slotline Zab y de la carga Zc; por lo tanto, es independiente de la 
impedancia de la línea CPW Zb. En cambio, la parte reactiva depende de la relación entre 
las tres impedancias. Este comportamiento nos servirá para estudiar a continuación la 
reconfigurabilidad del ancho de banda. 
 
 




3.1.4 Reconfigurabilidad en banda y ancho de banda 
RECONFIGURABILIDAD TEÓRICA DEL ANCHO DE BANDA 
Una vez analizadas las características del balun resulta menos complejo el estudio 
de la reconfigurabilidad de éste. Si queremos reconfigurar el ancho de banda del balun, 
tenemos que modificar las relaciones entre las impedancias de los stubs Zab y Zb, y de la 
carga Zc, como hemos visto en las gráficas de la Fig. 3.4. En este caso, el máximo ancho de 
banda se consigue cuando se cumplen la parte real (r) de la impedancia de entrada del balun 
(Zin) es igual a la carga (Zc) y la parte reactiva (x) se anulan en el mayor rango de 









=     →     in cZ Z=    (3.8)  
Hemos visto en la Fig. 3.3 que la estructura presenta un comportamiento de banda 
ancha en torno a fo. Esto indica que el valor de Zin se mantiene constante (Zin=Zc) en ese 
rango de frecuencias. Por lo tanto, si derivamos la expresión de Zin respecto a la frecuencia 
y la igualamos a cero,  obtenemos la condición (3.9) que deben cumplir las impedancias de 
los stubs del balun (Zab y Zb) respecto a la impedancia de carga Zc para obtener el 
máximo ancho de banda, que es el criterio que propuso McLaughlin en [7] para aumentar 
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→ 2 /b c abZ Z Z=  (3.9) 
En la expresión anterior se ha realizado una aproximación en torno a la frecuencia 
de trabajo fo, de modo que no es exactamente la condición de máximo ancho de banda. De 
hecho, es la condición en la que la reactancia de la impedancia de entrada del balun se anula 
en el mayor rango de frecuencias (ver Fig. 3.4 b). Para obtener el máximo ancho de banda, 




además de cumplir la condición de McLaughlin (3.9) debe cumplir la condición de (3.10). 
Esta es la condición para la cual la resistencia de la impedancia de entrada del balun es igual 
a la impedancia de la carga en el mayor rango de frecuencias posible (ver Fig. 3.4 a). 
 ab cZ Z>  (3.10) 
Para obtener el mínimo ancho de banda se deben cumplir las condiciones opuestas 
a las comentadas para el caso del máximo ancho de banda. En la Fig. 3.5 se muestra un 
resumen de las condiciones que deben cumplir las impedancias de los stubs respecto a la 
carga del balun para conseguir el máximo y mínimo ancho de banda. 
 
 
Fig. 3.5 Relación de impedancias de las líneas de transmisión del balun para obtener el máximo y mínimo 
ancho de banda. 
 
A partir de unas impedancias de línea que se pueden implementar físicamente y una 
carga Zc de 50 Ω, podemos observar en la Fig. 3.6 a) como varía la impedancia del balun al 
modificar el ancho de banda. Por otro lado, hemos superpuesto en la Fig. 3.6 b) los 
parámetros S21 y S11 de los casos de máximo y mínimo ancho de banda del balun. El ancho 
de banda lo hemos definido para aquellas frecuencias en las que las pérdidas de retorno son 
inferiores a -10 dB. Si nos fijamos en las pérdidas de inserción de esta estructura podemos 
observar que presenta un gran ancho de banda, con lo cual es bastante difícil observar 




diferencias significativas del parámetro S21 y por ello, hemos definido el ancho de banda 






Fig. 3.6 a) Variación de la impedancia de entrada para el máximo y mínimo ancho de banda.  
b) Parámetros S21 y S11 del balun para el máximo y mínimo ancho de banda. 




Podemos observar que teóricamente es posible modificar el ancho de banda de la 
estructura. Aproximadamente el ancho de banda mínimo del balun se puede aumentar 
hasta un 40%.  
BWBALUN_MAX (-10dB) = 12 GHz  
      ∆BW = 4 GHz → 40% 
BWBALUN_MIN (-10dB) = 7 GHz  
 
RECONFIGURABILIDAD TEÓRICA DE LA BANDA 
De las características que debe cumplir el balun hemos destacado la siguiente: las 
longitudes de los stubs de impedancias Zab y Zb tienen que ser de λo/4 (3.11). A partir de 
esta propiedad se puede reconfigurar la frecuencia de trabajo fo modificando las longitudes 











= =  (3.11) 
 
 Si queremos trabajar a frecuencias más altas hay que acortar las longitudes de los 
stubs; en cambio, si queremos trabajar a frecuencias más bajas, debemos alargar estas 
longitudes. A partir del estudio de la impedancia de entrada del balun del apartado 3.1.3 
hemos realizado un programa en Matlab, que puede encontrarse en el anexo A.2, para 
estudiar la reconfigurabilidad en banda para las frecuencias de 10GHz y 12GHz, ver Fig. 
3.7. 





Fig. 3.7 Variación de la impedancia de entrada del balun con las longitudes de sus stubs de impedancias Zab y 
Zb. 
 
 En las gráficas de la Fig. 3.7 observamos la variación de la impedancia de entrada 
del balun al modificar las longitudes de los stubs de impedancias Zab y Zb, para que el 
balun trabaje a 10GHz o a 12GHz. Para ambas frecuencias la impedancia a la entrada del 
balun es la misma que a la salida, porque se cumplen las condiciones de (3.8). 
Por otro lado, en la Fig. 3.8 se muestra la representación de la función de 
transferencia y de las pérdidas de retorno para ambas frecuencias.  





Fig. 3.8 Parámetros S21 y S11 del balun compensado trabajando a 10 GHz y 12 GHz. 
 
Observamos que se puede modificar la frecuencia central de trabajo. Además, 
comprobamos que la función de transferencia presenta nulos cada 2 of kf= ; por lo tanto, 
en este caso para fo=10GHz tenemos dos ceros de transmisión, uno en 0 GHz y otro en 
20 GHz, y para fo=12 GHz tenemos otros dos ceros de transmisión, uno en 0 GHz y otro 











3.2 Diseño: primera topología 
 
 En los apartados anteriores hemos estudiado la manera teórica de reconfigurar 
tanto la banda como el ancho de banda del balun. Hemos comprobado que modificando 
tanto la longitud como la impedancia de los stubs del balun podemos dotar de 
reconfigurabilidad a esta estructura. Precisamente la particularidad de esta primera 
topología radica en la manera de modificar la impedancia de estos stubs. Mediante 
conmutadores capacitivos MEMS se podría cargar los stubs del balun de forma distribuida 
haciéndolos más o menos capacitivos (en función del estado del MEMS) y de esta forma, 
cambiar su impedancia característica o bien su longitud eléctrica. Esta técnica es conocida 
en la literatura como DMTL (Distributed MEMS Transmision Line). En la Fig. 3.9 se 
muestra esta topología y cuáles son las dimensiones que se tendrían que modificar para 
dotarla de reconfigurabilidad. También se muestra la posición de los puertos de entrada 
(IN) y salida (OUT) de la estructura. 
 
 Fig. 3.9 Primera topología del balun y dimensiones de las líneas a modificar para dotar de reconfigurabilidad al 
balun. 




Mediante la modificación de las dimensiones transversales de las líneas podemos 
variar la impedancia de la línea y, por tanto (como se pudo ver en el apartado 3.1.4), 
podremos modificar el ancho de banda de la estructura. Estas modificaciones equivaldrían 
a cambiar el estado de los dispositivos MEMS que cargarían el stub. Se trata por tanto de 
simular el efecto de los dispositivos MEMS mediante la variación de las dimensiones 
transversales de los stubs para validar los conceptos propuestos en este trabajo. Por un lado 
modificaremos el slot (sl) de la línea slotline y por otro el conductor central (cc) y los slots 
(sl) de la línea CPW. 
Mediante la modificación de las longitudes de los stubs podremos seleccionar la 
banda de trabajo de la estructura. Por un lado tenemos en la línea slotline un cortocircuito 
cuya distancia desde que termina el slot hasta el final de la metalización (gcc) debe cumplir la 
relación de (3.12) según  [10], para que funcione correctamente. Por otro lado tenemos en 
la línea CPW un circuito abierto cuya distancia desde que termina el conductor central 
hasta la metalización (gca) debe cumplir la relación de (3.13), para que funcione 
correctamente. 
 ccg sl>  (3.12) 
 2cag sl cc> +  (3.13) 
 
3.2.1 Diseño y simulación EM mediante ADS/Momentum™ del 
balun 
 A partir del estudio de las líneas de transmisión obtenemos sus dimensiones para 
conseguir una determinada impedancia característica y que las longitudes de los stubs de 
Zab y Zb sean de longitud 
_
/ 4ab o abL λ=  y _ / 4b o bL λ= . Hay que tener en cuenta que 




estas longitudes no serán iguales, porque la velocidad de propagación de los modos 
propagados por cada uno de los stubs es diferente. También hay que considerar que el 
modo impar que se puede propagar por la línea CPW de Zb afecta de manera muy negativa 
al comportamiento de la estructura, y por tanto, es imprescindible el uso de puentes de 
equipotencialidad (air-bridges) para evitar su propagación. 
 
Diseño de la primera topología del balun: reconfigurabilidad del ancho de banda.  
Utilizando las relaciones entre las impedancias de las líneas del balun de la Fig. 3.5 
para modificar su ancho de banda, hemos diseñado la primera topología. En el diseño de la 
estructura hay que tener en cuenta su posterior implementación física; de modo que 
estamos limitados físicamente por un rango de valores de impedancias características de las 
líneas implementables mediante el proceso fotolitográfico del laboratorio. Las dimensiones 
mínimas que podemos fabricar con suficiente precisión están alrededor de 30 µm. 
Considerando estas limitaciones físicas, hemos diseñado las líneas para simular los circuitos 
y comprobar que se podría reconfigurar el ancho de banda del balun. Por otro lado, para 
poder caracterizar el circuito mediante sondas GSG, se ha insertado una transición CPW-
slot en el acceso slot. 
Una vez considerados estos aspectos hemos diseñado los circuitos de la primera 
topología para obtener el máximo y mínimo ancho de banda, como se muestra en las Fig. 
3.10 a) y b) respectivamente. La frecuencia de trabajo de estos circuitos es de 10 GHz.  








Fig. 3.10 Dimensiones y layout de la primera topología del balun compensado.  
a) Máximo ancho de banda. b) Mínimo ancho de banda. 
 
Simulación EM mediante ADS/Momentum™ de la primera topología del balun: 
reconfigurabilidad del ancho de banda.  
Hemos simulado electromagnéticamente en la Fig. 3.11 a) y b) los circuitos 
diseñados en el rango de frecuencias de 0 a 25 GHz, para observar el comportamiento pasa 
banda de las estructuras propuestas. Se ha definido un sustrato de alúmina de 254 µm de 
grosor, permitividad relativa de 9.7 y tangente de pérdidas de 210-4. La metalización 
presenta una conductividad de 4.1 e7 S/m y su grosor es de 5 µm. Las simulaciones se han 
llevado a cabo sin plano de masa posterior. 





a)       b) 
Fig. 3.11 Primera topología del balun compensado con el máximo y mínimo ancho de banda. 
a) Pérdidas de retorno. b) Pérdidas de inserción. 
 
Con las pérdidas de inserción que se muestran en la Fig. 3.11 b) comprobamos que 
la función de transferencia presenta dos ceros de transmisión situados uno en 0 y otro en 
20 GHz, como pudimos ver en (3.3). Mediante las pérdidas de inserción no podemos 
observar que el ancho de banda haya variado mucho; esto es debido a que el balun es una 
estructura de banda ancha. Sin embargo, si nos fijamos en las pérdidas de retorno, 
podemos observar en la simulación de la Fig. 3.11 a) que, a pesar de estar limitada la 
reconfigurabilidad del ancho de banda, es posible modificarlo. Aproximadamente el ancho 
de banda mínimo (a -10 dB) del balun se puede aumentar hasta un 14%.  
BWBALUN_MAX (-10dB) = 6,6 GHz  
      ∆BW = 1,4 GHz → 14% 
BWBALUN_MIN (-10dB) = 5,2 GHz  
 
Observamos la aparición de desviaciones de la frecuencia central cuyo origen puede 
ser debido a las siguientes causas:   
- Efectos parásitos que se producen en la unión de las cuatro líneas. 
- Efectos parásitos que se producen en las terminaciones de los stubs del balun. 
- Uso de una transición CPW-Slotline en el acceso slot, necesaria para poder 
caracterizar el circuito mediante sondas GSG. 




Diseño de la primera topología del balun: reconfigurabilidad de la banda.  
En el apartado 3.1.4 se vio que para reconfigurar la banda hay que alargar o acortar 
las longitudes de los stubs. De modo que a partir de esta modificación y del estudio del 
capítulo 2 de este tipo de líneas, hemos diseñado los circuitos de la Fig. 3.12 para que 





Fig. 3.12 a) Dimensiones y layout de la primera topología del balun compensado a 10 GHz y 12GHz. 
b) Inserción de MEMS para dotar de reconfigurabilidad a la primera topología del balun. 
 
Las dimensiones de los baluns de la Fig. 3.12 a) son las mismas que las del balun de 
la Fig. 3.10 b) con el mínimo ancho de banda. Las únicas modificaciones que se realizan 
para reconfigurar la banda son las longitudes de los stubs Lab y Lb. A frecuencias mayores 




las longitudes de los stubs son menores. Observamos que la variación en las longitudes de 
los stubs no es la misma; por ejemplo, para aumentar la frecuencia de trabajo hemos 
acortado la línea slotline aproximadamente 300 µm, mientras que la línea CPW la hemos 
acortado más de 600 µm. Estas dos líneas tienen constantes de fase diferentes, por lo tanto, 
hemos tenido en cuenta esta propiedad a la hora de realizar su diseño.  
Para modificar las longitudes (Lab y Lb) y la impedancia de los stubs se pueden 
utilizar micro-conmutadores capacitivos y resistivos RF-MEMS, como se muestra en la 
Fig.3.12 b). A partir de estos micro-conmutadores podríamos dotar de reconfigurabilidad a 
la estructura. 
Simulación EM mediante ADS/Momentum™ de la primera topología del balun: 
reconfigurabilidad de la banda.  
Al igual que en las simulaciones EM para comprobar la reconfigurabilidad del 
ancho de banda, hemos realizado la simulación EM (Fig. 3.13 a y b) de los circuitos 
diseñados en el rango de frecuencias de 0 a 25 GHz. También hemos definido el mismo 
sustrato de alúmina y se ha trabajado sin plano de masa posterior. 
 
 
a)       b) 
Fig. 3.13 Primera topología del balun compensado que trabaja a 10 GHz y 12 GHz. 
a) Pérdidas de retorno. b) Pérdidas de inserción. 
 




Con las pérdidas de inserción que se muestran en la Fig. 3.13 b) comprobamos que 
la función de transferencia presenta dos ceros de transmisión situados uno en 0 y otro en 
20 GHz correspondientes al balun cuya frecuencia central de trabajo es de 10 GHz; 
también observamos otros dos ceros de transmisión situados uno en 0 y otro en 24 GHz 
correspondientes al balun cuya frecuencia central de trabajo es de 12 GHz. De nuevo, 
como se trata de una estructura de banda ancha, es complicado observar la 
reconfigurabilidad en la banda si hay poca separación entre las frecuencias de trabajo de los 
dos circuitos que queremos diseñar.  Respecto a las pérdidas de retorno, en la Fig. 3.13 a) 
observamos que aparecen desviaciones en la frecuencia central de trabajo que pueden ser 
debidas a la aparición de efectos parásitos que hemos comentado anteriormente en la 
reconfigurabilidad del ancho de banda:  
∆fo(10GHz) = 0,6 GHz.    ∆fo(12GHz) = 0,1 GHz. 
 Tanto en la reconfigurabilidad del ancho de banda como de la banda observamos 
que las pérdidas de retorno están por debajo de -11 dB para todos los diseños simulados. 
Otra característica importante de esta estructura es que presenta pocas pérdidas de 
inserción, a la frecuencia central de diseño de 10 GHz y 12 GHz son de -1,4 dB; en todas 
las simulaciones se han considerado pérdidas por conducción y dieléctrico. 
 
3.2.2 Validación experimental y discusión de los resultados 
Una vez tenemos diseñados los circuitos que utilizaremos para demostrar la 
reconfigurabilidad del balun, los implementamos en el sustrato de alúmina que hemos 
definido para las simulaciones electromagnéticas vistas anteriormente. 
 




Validación experimental de la primera topología del balun: reconfigurabilidad del 
ancho de banda.  
En la Fig. 3.14 se muestra la imagen de la primera topología de un balun que se ha 
fabricado en alúmina y cuya frecuencia de trabajo es de 10GHz. Previamente a la 
fabricación habíamos simulado electromagnéticamente el mismo circuito; las dimensiones 
de este circuito son las mismas que las del circuito de la Fig. 3.10 a), el cual presenta un 
mayor ancho de banda. 
 
Fig. 3.14 Fabricación de la primera topología del balun con gran ancho de banda que trabaja a 10GHz 
 
 
En la Fig. 3.15 se muestra la comparativa entre la medida y la simulación EM del 
circuito anterior.  
  
a)      b) 
Fig. 3.15 Medida y simulación de la primera topología del balun con máximo ancho de banda.  
a) Pérdidas de retorno. b) Pérdidas de inserción.  
 
Observamos en la Fig. 3.15 a) que las pérdidas de retorno de la medida y la 
simulación se encuentran por debajo de -15 dB, que es un resultado aceptable, y coinciden 




bastante en la banda de trabajo. El ancho de banda a -10 dB, en las pérdidas de retorno, 
tanto para la simulación como para la medida es aproximadamente de 8,3 GHz; de hecho, 
podemos observar que es complicado comparar el ancho de banda tanto de la medida 
como de la simulación EM. Respecto a las pérdidas de inserción de la Fig. 3.15 b), 
observamos que son mayores en la medida que en la simulación; en este caso, las pérdidas 
de inserción de la medida a la frecuencia central de trabajo son de -2,5 dB. La transición de 
CPW a slot en la línea slotline, la unión de stubs y las terminaciones de las líneas, 
contribuyen también a las pérdidas en el circuito.  
 A continuación en la Fig. 3.16 a) se muestra la primera topología del balun que 
presenta un menor ancho de banda para compararlo con el balun anterior que tenía un 





b)      c) 
Fig. 3.16 Medida y simulación de la primera topología del balun con menor ancho de banda. 
a) Fabricación. b) Pérdidas de retorno. c) Pérdidas de inserción. 
 




En este caso observamos que las pérdidas de retorno de la Fig. 3.16 b) de la medida 
y la simulación se encuentran por debajo de -15 dB en la banda de trabajo y coinciden 
bastante alrededor de la frecuencia de trabajo. De nuevo, es difícil comparar el ancho de 
banda de la estructura, sin embargo observamos que para la medida es aproximadamente 
de 6,4 GHz y no difiere mucho del ancho de banda de la simulación. Respecto a las 
pérdidas de inserción de la Fig. 3.16 c), observamos que también son mayores en la medida 
que en la simulación, a la frecuencia central de trabajo de 10 GHz son de -2,4 dB. Y estas 
pueden ser debidas a las contribuciones comentadas anteriormente en la primera topología 
con máximo ancho de banda.  
Para poder apreciar mejor la diferencia entre los anchos de banda de los 2 baluns de 
las Fig. 3.14 y Fig. 3.16, hemos realizado la comparativa de sus medidas en la Fig. 3.17. 
 
  
a)      b) 
Fig. 3.17 Medidas de la primera topología del balun con máximo y mínimo ancho de banda. 
a) Pérdidas de retorno. b) Pérdidas de inserción. 
 
Resulta complicado apreciar la reconfigurabilidad del ancho de banda (a -10 dB en 
las pérdidas de retorno) con las medidas de la primera topología del balun porque se trata 
de una estructura de banda ancha. En este caso observamos en la Fig. 3.17 a) que la 
diferencia entre el máximo y el mínimo ancho de banda es de aproximadamente 1,9 GHz, 
lo cual supone una variación del 19% del ancho de banda del balun. Si nos fijamos en las 




pérdidas de inserción de la Fig. 3.17 b) observamos mejor la diferencia entre anchos de 
banda de ambas estructuras. 
Validación experimental de la primera topología del balun: reconfigurabilidad de la 
banda.  
La reconfigurabilidad en banda la veremos a partir del balun de la Fig. 3.16 que 




b)      c) 
Fig. 3.18 Medida y simulación de la primera topología del balun que trabaja a 12GHz: 
a) Fabricación. b) Pérdidas de retorno. c) Pérdidas de inserción. 
 
En este caso las pérdidas de retorno (Fig. 3.18 b) de la medida son menores que las 
de la simulación, están por debajo de -14 dB. Por otro lado, en la Fig. 3.18 c)  las pérdidas 
de inserción a la frecuencia de trabajo obtenidas en la medida son de -2,3 dB. 




Para concluir el estudio de la primera topología del balun, en la Fig. 3.19 se muestra 
la comparativa entre las medidas de los circuitos diseñados para que trabajen a 10 y 12 
GHz.  
 
a)      b) 
Fig. 3.19 Medidas de la primera topología del balun que trabajan a 10 GHz y 12 GHz. 
a) Pérdidas de retorno. b) Pérdidas de inserción.  
  
Observamos en las pérdidas de retorno y de inserción de la Fig. 3.19 a) y b) que se 
puede modificar la banda. Al tratarse de una estructura de banda ancha es complicado 
observar la reconfigurabilidad de la banda para frecuencias de trabajo próximas. Sin 
embargo, se pueden diferenciar bastante bien los ceros de transmisión correspondientes a 
ambos circuitos: 20 GHz (correspondiente al balun que trabaja a 10 GHz) y 24 GHz 
(correspondiente al balun que trabaja a 12 GHz). Hay que tener en cuenta que con esta 
primera topología no se modifican los planos de masa de los stubs para simplificar el 
estudio de la reconfigurabilidad de la estructura, y por lo tanto los cambios de impedancia 
característica obtenidos no pueden ser muy importantes, limitando la reconfigurabilidad. 
En la segunda topología veremos la influencia de estos planos de masa sobre el 









 3.3 Diseño: segunda topología 
 
La segunda topología es una estructura similar a la primera, pero ahora tendremos 
mayor libertad para obtener determinados valores de impedancias características de las 
líneas que conforman el balun, ya que ahora podremos modificar el ancho del plano de 
masa (gp) de las líneas slotline y CPW. En la Fig. 3.20 se muestra esta topología y cuáles son 
las dimensiones que se modificarán para dotarla de reconfigurabilidad. 
 
 
Fig. 3.20 Segunda topología del balun y dimensiones de las líneas a modificar para dotar de reconfigurabilidad 
al balun. 
 




3.3.1 Diseño y simulación EM mediante ADS/Momentum™ del 
balun 
 El principio de diseño ha sido similar al utilizado en la primera topología. Sin 
embargo, esta segunda topología nos permite jugar con el ancho las metalizaciones del stub 
slotline para conseguir una determinada impedancia (ya que la impedancia de la línea 
slotline depende del ancho de sus metalizaciones como se vio en el capítulo 2). Resulta 
difícil hoy imaginar alguna forma de poder variar el ancho del slot de la línea slotline 
mediante la tecnología MEMS, sin embargo, resulta posible variar de forma bastante 
sencilla el ancho de sus metalizaciones. Este es el motivo por el cual se propone esta 
segunda topología. En esta topología, cuando modificamos el plano de masa de un stub, 
también modificamos el plano de masa del otro stub, ya que comparten la misma 
metalización. Como se vio en el capítulo 2, los parámetros característicos de una línea CPW 
no dependen del ancho del plano de masa, sin embargo los de una línea slotline dependen 
bastante. Hay que tener en cuenta esta característica porque si modificamos el plano de 
masa de la línea CPW de Zb estamos modificando el de la línea slotline de Zab y esto 
afectará al comportamiento de toda la estructura. 
Diseño de la segunda topología del balun: reconfigurabilidad del ancho de banda.  
Siguiendo las mismas pautas de diseño de la primera topología hemos diseñado los 
circuitos de la Fig. 3.21 a) y b) para obtener el máximo y mínimo ancho de banda 















Fig. 3.21 Dimensiones y layout de la segunda topología del balun compensado. 
a) Máximo ancho de banda. b) Mínimo ancho de banda. 
 
Simulación EM mediante ADS/Momentum™ de la segunda topología del balun: 
reconfigurabilidad del ancho de banda.  
En las Fig. 3.22 a) y b) se muestran las simulaciones EM de los circuitos diseñados 
en el rango de frecuencias de 0 a 25 GHz. El sustrato es el mismo que el utilizado para la 
primera topología.  
 
a)      b) 
Fig. 3.22 Segunda topología del balun compensado con el máximo y mínimo ancho de banda. 
a) Pérdidas de retorno. b) Pérdidas de inserción.  




En las anteriores gráficas podemos observar en la Fig. 3.22 a) que es posible 
modificar el ancho de banda de la estructura. Aproximadamente el ancho de banda mínimo 
del balun (a -10 dB en las pérdidas de adaptación) se puede aumentar hasta un 57%.  
BWBALUN_MAX (-10dB) = 10,3 GHz  
      ∆BW = 5,7 GHz → 57% 
BWBALUN_MIN (-10dB) = 4,6 GHz  
 
Mediante esta topología conseguimos mayores variaciones en el ancho de banda 
que con la primera topología; en el apartado 3.2.1 obtuvimos un 14% de variación del 
ancho de banda con la primera topología. Esto es debido a que para obtener unas 
determinadas impedancias características de Zab y Zb en la primera topología, estábamos 
limitados físicamente por el ancho del slot de las líneas de los stubs (mínimo 30 µm); con 
esta segunda topología podemos modificar el ancho de los planos de masa de la línea CPW 
y de las metalizaciones de la línea slot y obtener un mayor rango de valores de estas 
impedancias, con lo cual conseguimos una mayor variación en el ancho de banda de la 
estructura. A pesar de mejorar la reconfigurabilidad del ancho de banda con esta segunda 
topología, al tratarse de una estructura de banda ancha la reconfigurabilidad está limitada. 
Por otro lado, al igual que en la primera topología observamos la aparición de desviaciones 
en la frecuencia central de trabajo. 
Diseño de la segunda topología del balun para la reconfigurabilidad de la banda: 
 En el apartado 3.1.4 se vio que para reconfigurar la banda hay que alargar o acortar 
las longitudes de los stubs. Hemos diseñado los circuitos de la Fig. 3.23 para que trabajen a 
10 GHz y 12 GHz. 





Fig. 3.23 Dimensiones y layout de la segunda topología del balun compensado a 10 GHz y 12GHz. 
 
Respecto a las dimensiones de los baluns de la Fig. 3.23 son las mismas que las de la 
Fig. 3.21 b) con el mínimo ancho de banda. Como en el caso de la primera topología, para 
modificar la banda solamente hay que cambiar las longitudes de los stubs Lab y Lb.  En la 
Fig. 3.24 se muestra la inserción de micro-conmutadores capacitivos y de micro-
conmutadores de contacto resistivos RF-MEMS a partir de los cuales podríamos dotar de 
reconfigurabilidad al balun. La principal diferencia de esta segunda topología respecto a la 
primera está en la modificación de la impedancia de la línea slot Zab, porque mediante 
micro-conmutadores de contacto resistivos se pueden cambiar las dimensiones de las 
metalizaciones para reconfigurar el ancho de banda. 
 
 Fig. 3.24 Inserción de MEMS para dotar de reconfigurabilidad a la segunda topología del balun. 




Simulación EM mediante ADS/Momentum™ de la segunda topología del balun: 
reconfigurabilidad de la banda.  
A continuación se muestran las simulaciones EM de los circuitos de la Fig. 3.23 
para comprobar la reconfigurabilidad en banda de la segunda topología del balun. 
 
a)      b) 
 Fig. 3.25 Segunda topología del balun compensado que trabaja a 10 GHz y 12 GHz. 
a) Pérdidas de retorno. b) Pérdidas de inserción. 
 
Podemos observar que a la frecuencia central de trabajo, en las Fig. 3.25 a) y b), las 
pérdidas de retorno están por debajo de -20 dB y las de inserción son de -0,7 dB. Se puede 
ver que es posible reconfigurar la banda de trabajo, aunque al tratarse de una estructura de 
banda ancha esta reconfigurabilidad es difícil de apreciar. Respecto a las desviaciones en la 
frecuencia central de trabajo, observamos en esta segunda topología que son inferiores a 
1GHz: 
∆fo(10GHz) = 0,7 GHz.    ∆fo(12GHz) = 0,9 GHz. 
3.3.2 Validación experimental y discusión de los resultados 
Al igual que para la primera topología, hemos implementado los circuitos anteriores 
para mostrar la posibilidad de dotarlos de reconfigurabilidad. 
 




Validación experimental de la segunda topología del balun: reconfigurabilidad del 
ancho de banda.  
En la Fig. 3.26 a) se muestra la segunda topología del balun que presenta un mayor 
ancho de banda. La comparativa entre la simulación y la medida de este circuito se muestra 




b)      c) 
Fig. 3.26 Medida y simulación de la segunda topología del balun con máximo ancho de banda. 
a) Fabricación. b) Pérdidas de retorno. c) Pérdidas de inserción. 
 
Observamos que las pérdidas de retorno de la medida y la simulación se encuentran 
por debajo de -18 dB, que es un resultado aceptable. El ancho de banda (a -10 dB en la 
pérdidas de retorno) para la simulación es aproximadamente de 8 GHz, mientras que la 
medida presenta un ancho de banda un poco mayor, aproximadamente 9,8 GHz. Respecto 
a las pérdidas de inserción, observamos que son mayores en la medida que en la 
simulación; en este caso a la frecuencia central de trabajo son de -2,5 dB para la medida. 




A continuación, en las Fig. 3.27 b) y c) se muestra la comparativa entre la 
simulación y la medida de la segunda topología del balun que presenta un menor ancho de 




b)      c) 
Fig. 3.27 Medida y simulación de la segunda topología del balun con mínimo ancho de banda. 
a) Fabricación. b) Pérdidas de retorno. c) Pérdidas de inserción. 
 
En este caso observamos que las pérdidas de retorno de la medida y la simulación 
son bastante buenas, se encuentran por debajo de -21 dB en la banda de trabajo. El ancho 
de banda (a -10 dB en las pérdidas de retorno) para la simulación EM es aproximadamente 
4,6 GHz mientras que el de la medida es mayor, aproximadamente 6,8 GHz. Las pérdidas 
de inserción son similares a las de la segunda topología con mayor ancho de banda. 
Para poder apreciar mejor la diferencia entre los anchos de banda de los 2 baluns de 
las Fig. 3.26 y Fig. 3.27 hemos realizado la comparativa de sus medidas en la Fig. 3.28 a) y 
b). 





a)      b) 
Fig. 3.28 Medidas de la segunda topología del balun con máximo y mínimo ancho de banda. 
a) Pérdidas de retorno. b) Pérdidas de inserción. 
 
Con la segunda topología hay una mayor variación del ancho de banda entre ambas 
estructuras que con la primera topología. En este caso la diferencia entre el máximo y el 
mínimo ancho de banda es de aproximadamente 3 GHz, lo cual supone una variación del 
30% del ancho de banda del balun. De modo que con la segunda topología podemos 
modificar en mayor medida el ancho de banda que con la primera topología (con la que 
conseguíamos un 19%), debido a que podemos modificar el ancho de las metalizaciones del 
stub slotline. En la tabla de la Fig. 3.29 podemos observar los anchos de banda (a -10dB en 
las pérdidas de retorno) de la primera y segunda topología de los circuitos implementados. 
Aún así, la reconfigurabilidad del ancho de banda no es muy notoria, debido a gran ancho 
de banda de la estructura. 
 
Fig. 3.29 Reconfigurabilidad de ancho de banda a partir de las medidas de la primera y segunda 










Validación experimental de la segunda topología del balun: reconfigurabilidad de la 
banda.  
La reconfigurabilidad en banda la veremos a partir del balun de la Fig. 3.26 que 




b)      c) 
Fig. 3.30 Medida y simulación de la segunda topología del balun que trabaja a 12GHz: 
a) Fabricación. b) Pérdidas de retorno. c) Pérdidas de inserción. 
 
En este caso (Fig. 3.30 b) alrededor de la banda de trabajo las pérdidas de retorno 
de la medida son menores que las de la simulación, están por debajo de -14 dB. Por otro 
lado, las pérdidas de inserción a la frecuencia central de 12 GHz en la medida (Fig. 3.30c) 
son de -2,1 dB. 
En las Fig. 3.31 a) y b) se muestra la comparativa entre las medidas de los circuitos que 
trabajan a 10GHz y a 12 GHz. 





a)      b) 
Fig. 3.31 Medidas de la segunda topología del balun que trabajan a 10 GHz y 12 GHz. 
a) Pérdidas de retorno. b) Pérdidas de inserción.  
 
Observamos en las pérdidas de inserción de ambas gráficas que se puede modificar la 
banda aunque, como comentamos anteriormente, al tratarse de una estructura de banda 
ancha resulta complicado observar esta reconfigurabilidad. A pesar de ello, se pueden 
diferenciar bastante bien los ceros de transmisión correspondientes a ambos circuitos: 20 
GHz (correspondiente al balun que trabaja a 10 GHz) y 24 GHz (correspondiente al balun 




 A lo largo de este capítulo se han propuesto dos topologías para realizar para la 
reconfigurabilidad de un balun tanto en banda como en ancho de banda. Para ello, se han 
comparado los resultados obtenidos mediante la simulación EM y la medida de los 
circuitos diseñados. Hemos observado que las pérdidas de inserción son mayores en el 
resultado experimental que en la simulación EM. En concreto para todos los circuitos 
fabricados, las pérdidas de inserción de la primera y la segunda topología en el peor de los 
casos son de -2,5 dB a la frecuencia central de trabajo. En cuanto a las pérdidas de retorno 




de las medidas alrededor de la frecuencia de trabajo, para todos los circuitos de la primera y 
segunda topología se encuentran por debajo de -14 dB en el peor de los casos. 
 Centrándonos en los resultados que están relacionados con la reconfigurabilidad del 
balun, hemos observado que a pesar de tratarse de una estructura de banda ancha, es 
posible reconfigurar la banda de trabajo para las dos topologías propuestas. Para que sea 
útil la reconfigurabilidad en banda del balun, las frecuencias de trabajo deben estar bastante 
separadas entre sí; de lo contrario no es necesario dotar de reconfigurabilidad en banda al 
balun. En cuanto a la reconfigurabilidad del ancho de banda del balun, como preveíamos a 
partir del estudio teórico del apartado 3.1 observamos que se pueden conseguir variaciones 
mayores del ancho de banda con la segunda topología (∆BW2ªtopología=3 GHz) que con la 
primera (∆BW1ªtopología=1,9 GHz). Esto es debido a que con la segunda topología 
modificamos las metalizaciones del stub slotline de Zab, y por tanto podemos conseguir un 
mayor rango de valores de esta impedancia para modificar el ancho de banda de la 
estructura. A pesar de conseguir una ligera modificación en el ancho de banda mediante 
ambas topologías, como el balun es una estructura de banda ancha, su reconfigurabilidad 
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4. INTEGRACIÓN DEL BALUN CON UNA ANTENA TIPO SLOT 
 
 
El principal objetivo de este capítulo es integrar una de las topologías de balun 
anteriormente propuestas junto a una antena tipo LTSA (Linearly Tapered Slot Antenna). 
El diseño de la antena no es el propósito de este trabajo y por ello se ha escogido un diseño 
propuesto en la literatura [1] y redimensionado para que trabaje en torno a las frecuencias 
de interés. Tanto el diseño de la antena como del balun se realizan para una frecuencia de 
21 GHz. Este cambio en la frecuencia de diseño respecto a capítulos anteriores se debe a 
que en banda X la antena ocupa mucha área. Hemos visto en el capítulo 3 cómo se puede 
implementar un balun reconfigurable, sin embargo, debido al gran ancho de banda que 
presentan se opta por usar un balun no reconfigurable que abarque el rango de frecuencias 
de interés. La topología de balun escogida ha sido la primera topología presentada en el 
apartado 3.2 debido a su menor complejidad de implementación. 
En concreto, queremos utilizar la misma antena para que trabaje a frecuencias 
distintas (20 y 22 GHz) y con anchos de banda diferentes. En este caso, la carga (Zc) que 
verá el balun a su salida será ahora la impedancia de entrada de la antena; en principio, a la 
frecuencia de diseño, el balun tiene que ser transparente y presentar a su entrada la misma 
impedancia que la antena, como vimos en la teoría del balun (3.7). Además, esta estructura 
formada por la antena y el balun nos servirá en el capítulo 5 para validar el concepto de 
reconfigurabilidad de una red de adaptación, que junto con el balun formará parte de la red 
de alimentación de la antena. 
 




4.1 Diseño de la antena: Linearly tapered slot antenna (LTSA) 
 
 La antena LTSA es una antena de tipo slot que pertenece a la familia de antenas del 
tipo TSA, como la Vivaldi (VTSA), la Constant-Width (CTSA) y la Exponentially (ETSA); 
de hecho, la LTSA es un caso particular de la VTSA. Su facilidad de implementación con 
tecnología uniplanar, gran ancho de banda y ganancia, la convierten en una buena opción 
para aplicaciones y sistemas comerciales de banda ancha. En la Fig. 4.1 se muestran los 
parámetros de diseño de este tipo de antenas. 
 
 
Fig. 4.1 Parámetros de diseño de una LTSA 
 
 En el trabajo realizado en [1] se tienen en cuenta varias propiedades de las antenas 
para realizar su diseño, como son la ganancia, el ancho de banda, la eficiencia y la 
impedancia. A partir de sus parámetros de diseño se pueden modificar estas propiedades. 
En nuestro caso, sólo nos interesa conocer la impedancia de entrada de la antena para 
demostrar la utilidad de una red de alimentación reconfigurable y comprobar la mejoría de 
su adaptación. Dicho de otra de forma, utilizaremos esta antena como una carga compleja 
variable  para validar el funcionamiento de nuestra red de alimentación reconfigurable. 




Teniendo en cuenta el espacio que necesitaremos para conectar a la entrada de la 
LTSA un balun hemos fijado el valor de w (slot de la entrada de la antena) y gp 
(metalización de la entrada de la antena) a 30 µm y 4000 µm, respectivamente. Para centrar 
la frecuencia de trabajo hay que modificar  la longitud de la antena L, mientras que la 
impedancia de la antena Zant depende de la relación entre la abertura de la antena y su 
longitud (W/L), si esta relación disminuye Zant aumenta.  
En la Fig. 4.2 a) se muestran las pérdidas de retorno de una antena LTSA diseñada 
para trabajar a 21 GHz. Observamos que a 20 GHz y 22 GHz presenta una adaptación 
peor que 10 dB. Nuestro propósito será por lo tanto conseguir readaptar la antena diseñada 
para que pueda trabajar a 20 y 22 GHz. Para ello utilizaremos la red de adaptación 
reconfigurable presentada en el próximo capítulo.  
 
  
a)      b) 
Fig. 4.2 a) Parámetro S11. b) Impedancia de la LTSA.  
 
La antena conectada a una carga de referencia de 50 Ohms presenta una buena 
adaptación a la frecuencia de 21 GHz donde la impedancia de entrada de la antena se 
corresponde con la de referencia como se aprecia en la Fig. 4.2 b). La falta de adaptación de 
la antena fuera de la frecuencia de diseño es debida a que su impedancia de entrada Zant no 




es constante con la frecuencia. De hecho, las pérdidas de retorno a 20 y 22 GHz, 
frecuencias a las que queremos reconfigurar la antena, se sitúan entorno a -10dB. Una 
posible solución a la desadaptación de la antena puede consistir en integrar una red de 
adaptación reconfigurable en la red de alimentación de la propia antena. Esta red se situaría 
justo antes del balun que sería el encargado de hacer la transformación modal entre los 
modos desbalanceado y balanceado. Para diseñar esta red de adaptación, que veremos en el 
capítulo 5, es necesario por lo tanto conocer la impedancia a la entrada de la estructura 
formada por la antena y el balun. 
 
4.2 Integración de los subsistemas antena LTSA y balun 
 
 Una parte importante en el diseño de MIC es precisamente su integración junto con 
otros circuitos. A pesar de que nuestros diseños funcionen correctamente por separado, al 
integrarlos juntos, cabe esperar desviaciones en su respuesta conjunta respecto a su 
respuesta por separado. Existen estudios como [2-3] en los que se muestra la integración de 
dos bloques, una antena con un balun, donde observamos la complejidad que conlleva este 
proceso.  
La estructura que hemos diseñado está formada por la LTSA de la Fig. 4.1 y un 
balun (Fig. 4.3 a), para una frecuencia central de 21 GHz. Como el balun es una estructura 
de banda ancha puede cubrir perfectamente las frecuencias de interés propuestas 
anteriormente para nuestro sistema reconfigurable, que eran 20 y 22 GHz. El diseño del 
balun se ha realizado considerando que la impedancia de carga Zc era fija y de valor 50 Ω. 





a)     b) 
Fig. 4.3 a) Layout del balun que trabaja a 22GHz. b) Simulación EM del balun: S11 y S12 
 
En la Fig. 4.3 b) podemos observar como las pérdidas de retorno del balun para las 
frecuencias de interés de 20 y 22 GHz son de -19 dB para ambas bandas, demostrándose 
que en este caso no es necesaria la utilización de un balun reconfigurable. Si la separación 
entre las frecuencias a las que debe conmutar nuestro sistema fuera mayor, se podría 
plantear la utilización de un balun reconfigurable, como el presentado en el capítulo 3.  
En el capítulo anterior a partir de la expresión (3.7) se vio como el balun ha de 
comportarse de forma transparente a la carga que se presenta a su salida. Es decir la 
impedancia que tiene a su salida es la impedancia que el balun presentará a su entrada de 
forma ideal. Por lo tanto, a la entrada de la estructura formada por el balun y la antena 
debería verse la misma impedancia que a la entrada de la antena de la Fig. 4.2 b). Sin 
embargo, cuando unimos ambas estructuras, como puede observarse en la Fig. 4.4, 
observamos que el comportamiento de la impedancia (Fig. 4.5 b) de toda la estructura es 
similar a la de la LTSA, aunque se han producido desviaciones. De hecho, podemos 
observar en las pérdidas de retorno de la Fig. 4.5 a) que la estructura formada por la antena 
más el balun está desadaptada a las frecuencias de interés. 





 Fig. 4.4 Fotografía de la estructura formada por una LTSA y un balun.  
 
a)      b) 
Fig. 4.5 Simulacion EM: a) Parámetro S11. b) Impedancia de la LTSA 
 
La desviación de la impedancia a la entrada del balun respecto a la impedancia a la 
entrada de la antena puede ser debida a las líneas de transmisión de entrada y de salida del 
balun. Hay que tener en cuenta que el tramo de línea slot que une el balun con la antena no 
es exactamente de 50 Ω sino que se aproxima más a 60 Ω y esto provocará de por sí una 
desadaptación; por otro lado, la línea CPW a la entrada del balun es bastante larga en 
términos de λ y por tanto si en la intersección de las líneas del balun existe alguna 
desadaptación esta será trasladada a la entrada del circuito. Si bien estas desviaciones serían 
importantes en el proceso de diseño de un sistema comercial, estas no los son para nuestro 




propósito porque posteriormente introduciremos una red de adaptación que nos permitirá 
adaptar la antena más el balun a las dos frecuencias de interés.  
 
4.3 Validación experimental y discusión de los resultados 
 
A pesar de obtener mediante la simulación EM una determinada impedancia de 
entrada compleja correspondiente a la estructura formada por el balun y la antena, cuando 
fabricamos dicha estructura aparecen desviaciones entre la predicción de la simulación EM 
y la medida experimental. En este apartado se muestra la comparativa entre la simulación 
EM y la medida de la estructura formada por el balun y la LTSA (Fig. 4.6 a).  
 
a) 
b)      c) 
Fig. 4.6 Simulación y medida de la antena más el balun. 
a)  Pérdidas de retorno. 
 b) Parte real de la impedancia de entrada. c) Parte imaginaria de la impedancia de entrada 
 




Observamos que las pérdidas de retorno y la impedancia de entrada de la estructura 
formada por la antena y el balun (Fig. 4.6 b y c), tanto en la simulación EM como en la 
medida presentan un comportamiento similar. De todas maneras existe una diferencia 
notable entre los valores de la impedancia de entrada medida y la simulada. En la tabla de la 
Fig. 4.7 se recogen estas diferencias.  
 
Fig. 4.7 Impedancias de entrada de la antena y el balun para 20 GHz y 22 GHz. 
 
 A partir de la impedancia de entrada del conjunto antena más balun obtenida 
mediante simulación EM diseñaremos nuestra red de adaptación. Si hubiésemos tenido 
fabricada la estructura formada por la antena y el balun antes de diseñar la red de 
adaptación, habríamos considerado la impedancia obtenida mediante la medida, con lo cual 
obtendríamos mejores resultados al integrar a la estructura formada por el balun más LTSA 
la red de adaptación que veremos en el siguiente capítulo, sin embargo, cabe esperar 
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5. DISEÑO DE UNA RED DE ADAPTACIÓN RECONFIGURABLE 
 
 
En este capítulo se propone el proceso de diseño de una red de adaptación de doble 
stub reconfigurable, que integraremos junto al balun presentado anteriormente para formar 
una red de alimentación de una antena LTSA. El objetivo de este capítulo es validar el 
concepto de reconfigurabilidad de este tipo de redes adaptado a nuestro propósito. Para 
ello adaptaremos la impedancia de entrada de la estructura, mostrada en el capítulo 4, 
formada por la antena LTSA y el balun. El diseño de esta red ha de permitirnos poder 
trabajar en diferentes frecuencias (20 GHz y 22 GHz) y con distintos anchos de banda. 
 
5.1 Red de adaptación de doble stub 
 
Uno de los principales objetivos de todo sistema de microondas es adaptar 
generador y carga de forma que exista la mayor transferencia de potencia posible entre 
ellos. En nuestro caso en concreto la carga está formada por la antena LTSA y el balun 
presentados anteriormente. Suponiendo una fuente con impedancia característica de 50 Ω 
trataremos de mejorar la adaptación entre esta última y la carga (donde la carga es la antena 
LTSA y el balun).  Para ello introduciremos una red de adaptación de doble stub entre el 
generador y la carga. Este tipo de red de adaptación puede ser implementada mediante 
líneas de transmisión CPW, por lo tanto es una solución que se ajusta perfectamente a 
nuestro problema. Consta de dos stubs, cuyas longitudes son l1 y l2, conectados en paralelo 
a una línea CPW de longitud d (Fig. 5.1). 





Fig. 5.1 Circuito equivalente de una red de adaptación de doble stub. 
 
En la imagen anterior observamos una red de doble stub que se encarga de adaptar 
una impedancia de carga ZL (de admitancia 
1
L L L LY Z G jB−= = + ) a una impedancia 
característica de 50 Ω (de admitancia YO). Las líneas de transmisión que forman esta red 
tienen los mismos parámetros característicos ZO y β que una línea CPW de 50 Ω, ver 
capítulo 2.  Por otro lado, la susceptancia B1 se corresponde a la admitancia a la entrada del 
stub de longitud l1, mientras que B2 se corresponde con la del stub de longitud l2. Con 
todos estos parámetros hallamos la impedancia de entrada de la estructura formada por la 
carga y la red de doble stub, y se obtienen las siguientes condiciones de diseño (Fig. 5.2) 
que debe presentar la red para conseguir la adaptación de la carga. El desarrollo de esta 
solución analítica se muestra en [1].  





Fig. 5.2 Ecuaciones de diseño de la red de adaptación de doble stub 
 
El principal problema que presenta la red de doble stub es que solamente puede 
adaptar un rango de impedancias determinado, porque el valor de la conductancia de la 
impedancia de carga está acotado, como se puede ver en la primera ecuación de la Fig. 5.2. 
Este rango está limitado por la línea de longitud d que conecta ambos stubs, si es corta, el 
rango de impedancias que se puede adaptar es mayor, pero el circuito es más sensible a 
variaciones de la frecuencia. De modo que hay que llegar a un compromiso entre el rango 
de impedancias que se desea poder adaptar y la sensibilidad del circuito. Si la distancia d se 
aproxima a 0 o / 2λ  la sensibilidad del circuito aumenta; para nuestro caso nos sirve una 
distancia / 8d λ= .  
En las otras dos ecuaciones de diseño de la Fig. 5.2 se puede observar que existen 
varias soluciones para obtener las longitudes de los stubs. Estas soluciones son debidas a 
que los stubs pueden acabar en circuito abierto lO o en cortocircuito lS. En el presente 
estudio los stubs terminan en cortocircuito, como en [2], porque posteriormente se 
utilizarían RF-MEMS capacitivos para dotar de reconfigurabilidad a los circuitos diseñados. 
Relacionado con estas longitudes tenemos la susceptancia B, que para el stub 1 acabado en 
cortocircuito será la susceptancia B1 con la que obtendremos lS1; por otro lado para el stub 
2 tendremos B2 con la que obtendremos lS2. Para cada caso (stubs acabados en 




cortocircuito o en circuito abierto), existen 2 soluciones que satisfacen las ecuaciones de la 
Fig. 5.2. Por lo tanto, en el caso que los stubs acaben en cortocircuito obtendremos las 
siguientes longitudes para adaptar la misma impedancia ZL: 1 2 1,s s soluciónl l y 1 2 2,s s soluciónl l . 
La principal característica de estas soluciones es que, con ellas podemos obtener anchos de 
banda diferentes. 
 
5.2 Diseño de la red de adaptación 
 
5.2.1 Diseño mediante matlab y Linecalc 
Al inicio del diseño de la red decidimos que la longitud de la línea que conecta los 2 
stubs tenía que ser de / 8d λ= . Las longitudes de estos stubs, acabados en cortocircuito, 
las obtenemos mediante el programa en matlab del anexo A.3, de modo que el proceso de 
diseño es el de la Fig. 5.3. 
 
Fig. 5.3 Proceso de diseño de la red de adaptación mediante Matlab 
 
El programa que hemos realizado necesita como parámetros de entrada la 
impedancia que queremos adaptar (ZL) y la constante de fase β de una línea CPW de 
ZO=50Ω para la frecuencia de trabajo fo. De este modo obtenemos las longitudes de los 
stubs CPW de nuestra red lS1 y lS2. Por otro lado, las dimensiones del conductor central y de 
los gaps de las líneas de la red de adaptación se obtienen mediante la herramienta Linecalc. 
En la Fig. 5.4 se muestra cómo se obtienen las dimensiones de una de las líneas; en 




concreto es la de longitud eléctrica λ/8 que conecta ambos stubs para una frecuencia de 
trabajo de 20 GHz. 
 
Fig. 5.4 Dimensiones línea CPW con Linecalc 
 
 Hemos definido el sustrato de alúmina y a partir de la impedancia característica de 
la línea deseada y de su longitud eléctrica (E_Eff), obtenemos sus dimensiones físicas. Para 
el resto de líneas CPW que forman las redes de adaptación diseñadas, tanto el conductor 
central (53 µm), como el slot (30 µm) se mantienen constantes, puesto que presentan la 
misma impedancia característica de 50 Ω. 
 
5.2.2 Modelo circuital con ADS™ 
 Una forma muy eficiente en tiempo para conocer el comportamiento de nuestra 
estructura es mediante su modelo circuital realizado con ADS™. Una vez tenemos las 
dimensiones de todas las líneas, realizamos el modelo de la red que adaptará la carga ZL a la 
impedancia de referencia de 50 Ohms. En este caso, la carga (círculo verde en Fig. 5.5) es la 
que corresponde a la simulación de la impedancia de entrada del conjunto LTSA más balun 




presentado en el capítulo anterior, que para una frecuencia de 22 GHz será 
22 120 43L GHzZ j= − Ω . Cuando implementemos los circuitos en alúmina aparecerán 
efectos parásitos, como son las terminaciones en cortocircuito y las uniones entre líneas. 
Por lo tanto, hemos tratado de incluir estos efectos en el modelo circuital con ADS™ 
mediante modelos proporcionados por la propia herramienta y simulaciones EM de 
aquellas partes para las cuales no existen modelos de librería como las T CPW (círculos 
rojos en Fig. 5.5). En la Fig. 5.5 se puede ver el modelo circuital de la red de adaptación 
con ADS™ sin considerar (parte superior) y considerando efectos parásitos (parte inferior). 
 
Fig. 5.5 Modelo circuital de la red de adaptación con ADS™  sin considerar (parte superior) y considerando 
efectos parásitos (parte inferior). 
 
En la Fig. 5.6 se muestran las pérdidas de retorno del modelo circuital anterior 
(considerando y sin considerar efectos parásitos) que trabaja a 22 GHz, observamos que la 
inclusión de estos efectos parásitos (Fig. 5.5 parte inferior) provoca una desviación de 100 
MHz a la frecuencia de trabajo respecto al modelo que no los utiliza (Fig. 5.5 parte 
superior). 





Fig. 5.6 Pérdidas de retorno del modelo circuital sin considerar y considerando efectos parásitos.  
 
5.2.3 Optimización 
 En el apartado anterior hemos tratado de considerar la presencia de efectos 
parásitos, cuyo origen es bastante difícil determinar. Estos pueden deteriorar la respuesta 
del circuito. Con el fin de compensar estos efectos se realiza un proceso de optimización de 
la red. En concreto, ADS™ proporciona una opción para realizar un fine-tuning. De modo 
que podemos seleccionar cualquier dimensión de la línea y variarla, para ver cómo afecta 
dicha modificación al comportamiento de la estructura. Las uniones entre líneas de 
transmisión pueden modificar su longitud eléctrica debido a efectos parásitos propios de 
este tipo de uniones. Por lo tanto, el parámetro que escogemos para optimizar el diseño es 
la longitud de estas líneas (recuadros rojos Fig. 5.7 (a)), como puede verse en la red de 
adaptación de la Fig. 5.7 a). 
 
a) 






Fig. 5.7 a) Fine-tunig de las longitudes de una red de adaptación considerando efectos parásitos.  
b) Pérdidas de retorno del modelo circuital utilizando fine-tuning. 
 
Con la optimización se puede mejorar considerablemente la adaptación de la 
estructura completa como puede observarse en la Fig. 5.7 b). En el siguiente apartado se 
procederá a realizar la simulación EM de la red. 
 
5.2.4 Simulación electromagnética EM 
 Tras comprobar que el modelo circuital en ADS™ funciona correctamente y de 
optimizarlo, procedemos a realizar un estudio EM de la estructura. Para verificar si el 
comportamiento del diseño es el esperado, comparamos la simulación que obtenemos al 
juntar el modelo circuital de la red de adaptación y la simulación EM de la carga formada 
por la antena y el balun (Fig. 5.8 (a) 1), con la simulación que obtenemos al juntar la 
simulación EM de la red de adaptación y la simulación EM de la carga (Fig. 5.8 (a) 2).  








Fig. 5.8 a) Modelo circuital de la red de adaptación junto a la simulación EM de la carga (1). 
  Simulación EM de la red de adaptación junto a la simulación EM de la carga (2).  
b) Simulación del modelo circuital y de la unión de simulaciones EM de la red y la carga. 
 
 
 En las simulaciones de la Fig. 5.8 b) observamos que aparece una desviación de 
unos 400MHz respecto a la frecuencia de trabajo de 22GHz, y que la adaptación empeora 
respecto al modelo circuital de la red de adaptación que habíamos optimizado y en la que 
habíamos considerando algunos efectos parásitos como las uniones de las líneas y las 
terminaciones de los stubs. Uno de los efectos que creemos puede  influir es que cuando a 
una línea se le colocan dos stubs en sus extremos, éstos provocan un efecto reactivo sobre 
ella, con la consiguiente variación de su longitud eléctrica. Esto quiere decir que a pesar de 
tener una medida física determinada ( / 8d λ= ), la longitud eléctrica de la línea que une los 
dos stubs puede variar en función de la carga reactiva introducida por los stubs. En el 
capítulo 6, cuando integremos todas las estructuras (red de adaptación, balun y antena) se 




mostrará una solución para contrarrestar dichos efectos y optimizar el comportamiento del 
circuito completo. 
 
5.3 Reconfigurabilidad en banda y ancho de banda 
 
Para demostrar la reconfigurabilidad de la red de doble stub hemos colocado de 
nuevo la carga formada por  la impedancia de entrada del conjunto antena y balun. Hay que 
tener en cuenta que esta impedancia varía con la frecuencia; de modo que a 20 y 22 GHz 
tenemos que adaptar las siguientes impedancias que obtuvimos en el capítulo 4:  
20 72 22L GHzZ j= + Ω .   22 120 43L GHzZ j= − Ω . 
RECONFIGURABILIDAD EN BANDA DE LA RED 
A diferencia del balun, en el que acortábamos los stubs para aumentar la frecuencia 
de trabajo, la reconfigurabilidad en banda de la red de adaptación no se realiza de forma tan 
simple. Para cambiar la banda de trabajo hay que calcular de nuevo todas las longitudes de 
las líneas de transmisión que forman la red. Si queremos aumentar la frecuencia, la línea de 
longitud / 8d λ=  se acorta, mientras que los stubs pueden alargarse o acortarse. 
La validación de la reconfigurabilidad en banda de esta red de adaptación se lleva a 
cabo mediante la implementación de dos circuitos (correspondientes a la solución más 
selectiva) que en realidad son uno, porque posteriormente se utilizarían RF-MEMS 
capacitivos para dotarlos de reconfigurabilidad. A partir del programa en Matlab de A.3 
obtenemos las dimensiones que deben tener las líneas de las redes de adaptación para 
adaptar las impedancias de la carga a 20 GHz y 22 GHz anteriormente presentadas. Tras 




optimizar las redes de adaptación procurando tener en cuenta los efectos parásitos hemos 
juntado sus simulaciones electromagnéticas con la de la carga, como se puede observar en 
las simulaciones de la Fig. 5.9. 
 
Fig. 5.9 Pérdidas de retorno para ambos estados de la red de adaptación que permiten sintonización a las 
frecuencias de 20 y 22 GHz. 
 
Si nos fijamos en la simulación a 22 GHz (es el caso que hemos visto en la Fig. 5.8 
b), aparecen desviaciones de la frecuencia central de aproximadamente 500 MHz; para el 
caso de 20 GHz presenta la misma desviación. Observamos que la adaptación empeora, sin 
embargo, las pérdidas de retorno están por debajo de -20 dB. 
RECONFIGURABILIDAD DEL ANCHO DE BANDA DE LA RED  
Respecto a la reconfigurabilidad del ancho de banda de la red, hay que destacar 
algunos trabajos como en [2], donde se consiguen anchos de banda entre el 10%-16,5% 
con unas pérdidas de retorno de -10 dB. Esta variación en el ancho de banda la consiguen 
modificando la línea que conecta los dos stubs de una red de adaptación de doble stub. En 
otros estudios, como en [3], obtienen mayores anchos de banda. Hasta un 40%, mediante 
la implementación de una red una adaptación de 10 stubs. Es decir, incrementando el 
número de stubs se puede aumentar el ancho de banda. Sin embargo, para nuestra 
aplicación final, que es la de diseñar una red de alimentación reconfigurable, nos interesa 




que la red de adaptación presente un comportamiento selectivo en banda y que sea 
compacta. Además, reconfigurar el ancho de banda modificando el número de stubs no es 
una buena alternativa para implementar con tecnología RF-MEMS. La estructura 
presentaría tantas pérdidas que sería poco probable que su comportamiento fuese el 
adecuado. 
 En el apartado 5.1 vimos que para adaptar la misma impedancia existen 2 
soluciones. En el análisis teórico de Pozar [4] comprobamos que estas 2 soluciones tienen 
anchos de banda diferentes. En concreto, hay una solución (solución 1) que presenta un 
comportamiento más selectivo que la otra (solución 2); por lo tanto, modificando las 
longitudes de los stubs podemos obtener 2 anchos de banda diferentes adaptando la misma 
impedancia de carga. Esto realmente es viable desde el punto de vista de su implementado 
mediante tecnología RF-MEMS. Para comprobar la viabilidad de la reconfigurabilidad del 
ancho de banda de esta estructura, diseñamos dos redes correspondientes a las 2 soluciones 
posibles para adaptar la misma impedancia a 22 GHz. En la Fig. 5.10 observamos que la 
solución 1 es más selectiva que la solución 2, de modo que el ancho de banda es diferente 
para cada solución. La diferencia entre ambas soluciones está en las longitudes de los stubs, 
ya que la línea que los conecta es de / 8d λ=  y ésta se mantiene constante. En 
consecuencia, cambiando las longitudes de los stubs conseguimos reconfigurar el ancho de 
banda de la red de adaptación. 
BWSOLUCIÓN1 MN (-10dB) = 0,8 GHz → 3,6% 
      ∆BW = 2,3 GHz → 4,1% 
BWSOLUCIÓN2 MN (-10dB) = 1,7 GHz → 7,7 %   
 





Fig. 5.10 Pérdidas de retorno de la simulación EM de la carga junto con la simulación EM de red de 
adaptación, para la solución más selectiva y menos selectiva. 
 
En las gráficas de la Fig. 5.10 observamos las pérdidas de retorno de la simulación 
EM de la carga junto con la simulación EM de red de adaptación, para la solución más 
selectiva y menos selectiva que trabaja a 22 GHz. Para ambos casos obtenemos unas 
pérdidas de retorno por debajo de -20 dB. Comprobamos que es posible reconfigurar el 
ancho de banda a -10 dB hasta un 4,1 %. Hemos realizado el mismo proceso para las 
soluciones a 20 GHz y hemos obtenido resultados similares, en el siguiente capítulo 
veremos la comparativa de todos los circuitos implementados. Para validar los resultados 
de diseño se procederá en el siguiente apartado a compararlos con la caracterización de las 
redes de adaptación implementadas. 
  
5.4 Validación experimental y discusión de los resultados 
 
 Todos los circuitos que forman parte del sistema completo, formado por la antena, 
el balun y la red de adaptación, se han fabricado por separado, para comprobar que 
funcionan correctamente independientemente. En la Fig. 5.11 b) y c) se muestran los 




parámetros S11 y S12, respectivamente, de la medida y de la simulación de una red de 
adaptación (Fig. 5.11 a). Esta red se ha diseñado para trabajar a 22 GHz con el menor 
ancho de banda. Solamente se muestra la comparativa entre la medida y la simulación EM 
de una red de adaptación de las cuatro que se han fabricado para demostrar la 
reconfigurabilidad tanto en banda como en ancho de banda de este tipo de redes, porque 




b)      c) 
Fig. 5.11 a) Layout de una red de adaptación. 
b) Parámetro S11 de la medida y simulación de la red. c) Parámetro S12 de la medida y simulación de la red. 
 
Se observan  desviaciones entre medida y simulación EM. La medida presenta una 
desviación hacia frecuencias más altas. Las redes de adaptación de doble stub son sensibles 
en frecuencia a cambios en las dimensiones de sus líneas. De hecho, en el proceso de 
atacado de la alúmina no conseguimos obtener exactamente las dimensiones que queremos. 
Por ejemplo, en nuestro diseño las líneas CPW que forman la red de adaptación tienen un 
slot de 30 µm y un conductor central de 53 µm. Al implementar físicamente estas líneas el 
slot aumenta a 40 µm y el conductor central se reduce a 40 µm por el factor de grabado 




que es de 10 µm debido a un grosor de metalización de 5 µm. Como vimos en el capítulo 
2, para una línea de estas dimensiones (slot y conductor central de 40 µm), la constante de 
fase medida es menor que la simulada, con lo cual la frecuencia de trabajo de la medida será 
mayor que la de la simulación. De hecho, en nuestro caso la frecuencia central de la medida 




 En este capítulo se han mostrado las fases que conlleva el diseño de una red de 
adaptación y también se ha mostrado la posibilidad de dotar de reconfigurabilidad a este 
tipo de redes. Primero se ha diseñado la red de adaptación mediante su modelo circuital, 
luego se han incluido efectos parásitos en ese modelo y se ha realizado la optimización de la 
red. Posteriormente, se ha simulado electromagnéticamente la red y se ha unido esta 
simulación EM con la de la carga. Hemos comprobado que aparecían desviaciones en la 
frecuencia central de diseño de aproximadamente 500 MHz, pero que era viable la 
reconfigurabilidad en banda. También se ha comprobado que se podía reconfigurar el 
ancho de banda hasta un 4,1 %. Por último, se ha realizado la validación experimental 
mediante la comparación entre la simulación EM y la medida de la red de adaptación. 
Hemos observado que, a pesar de presentar un comportamiento similar, la medida presenta 
una desviación hacia frecuencias más altas, posiblemente debido a la modificación de las 
dimensiones de la red de adaptación después del proceso de atacado de la alúmina. 
 El último paso consiste en integrar la red de adaptación con la carga (antena y 
balun); en el siguiente capítulo se podrá ver esta parte junto con su implementación física.  
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6. INTEGRACIÓN DE LOS SUBSISTEMAS RED DE 
ADAPTACIÓN Y BALUN CON ANTENA LTSA 
 
 
En el capítulo anterior se han comentado los pasos propuestos para diseñar una red 
de doble stub, para que pudiéramos mejorar la adaptación de la estructura formada por la 
antena LTSA y el balun presentado en capítulos anteriores. Como la integración de varias 
estructuras es una tarea complicada, es necesario dividir el proceso de diseño por partes. 
Una vez hemos diseñado los circuitos por separado y comprobamos que funcionan 
correctamente, procedemos a integrarlos en una misma estructura, como pudimos ver en el 
capítulo 4 al integrar la antena y el balun.  
La última parte que nos queda en el proceso de integración de todos los 
subsistemas de nuestro sistema completo, es la integración de la red de adaptación con la 
estructura formada por la antena y el balun. Además de esto, en este capítulo 
comprobaremos el resultado que hemos obtenido con la implementación física de este 
sistema completo. 
 
6.1 Integración de los subsistemas antena LTSA, balun y red de 
adaptación 
 
 A pesar de la falta de adaptación del circuito formado por la antena y el balun, 
disponemos de una red de adaptación de doble stub, como la presentada en el capítulo 5 




con la que intentamos mejorar dicha adaptación a las frecuencias de interés y variar el 
ancho de banda del circuito. En la Fig. 6.1 observamos en forma de bloques los circuitos 
que conforman la estructura de la red de alimentación propuesta y de la propia antena. 
Podemos ver que la red de alimentación formada por el balun y la red de adaptación es una 
red reconfigurable. 
 
Fig. 6.1 Subsistemas reconfigurables de la red de alimentación de una antena LTSA 
 
 Al igual que sucedía al integrar la antena con el balun en el capítulo 4, cuando 
añadimos la red de adaptación, diseñada en el capítulo 5, también aparecen desviaciones 
provocadas por efectos parásitos entre las uniones de los diferentes circuitos, así como los 
acoplamientos indeseados que puedan surgir entre ellos. 
En el apartado 5.2.4 pudimos ver en el diseño de la red de adaptación, que incluso 
tras su optimización aparecían desviaciones al unir la simulación EM de la red y la de la 
carga. Hemos integrado estas estructuras en una sola, como se puede ver en el sistema 
completo de la Fig. 6.2; de modo que tenemos la antena junto con el sistema de 
alimentación formado por el balun y la red de adaptación. En la misma imagen se muestra 
la adaptación del sistema completo respecto a una impedancia de referencia de 50 Ω. 
Observamos que aparecen desviaciones de más de 250 MHz y presenta unas pérdidas de 
retorno a la frecuencia de trabajo por debajo de -15 dB. La frecuencia de diseño en este 
caso es de 22 GHz.  





Fig. 6.2 Layout y parámetro S11 de la red de alimentación de una antena LTSA. 
 
Con el fin de mejorar la adaptación y corregir las desviaciones en frecuencia se 
realiza un segundo proceso de optimización de la red de adaptación, porque esta última es 
bastante sensible a variaciones de las longitudes eléctricas de sus líneas. Por lo tanto, 
comparando las diferencias entre la simulación EM del sistema completo de la Fig. 6.2 y la 
simulación obtenida a partir del modelo circuital de la red de adaptación junto a la 
simulación EM de la carga (Fig. 5.8 a) 1), podemos optimizar la estructura para obtener las 
dimensiones eléctricas reales de la red de adaptación. Es decir, contrarrestaremos los 
efectos parásitos que se producen cuando integramos la red de doble stub en la estructura 
formada por la antena y el balun. Al cambiar estas dimensiones eléctricas que intervienen 
realmente en el sistema completo, realizamos de nuevo la simulación EM, que se puede 









Fig. 6.3 Parámetro S11 de la red de alimentación de una antena LTSA mejorada 
 
El comportamiento del sistema completo mejora notablemente tras esta última 
optimización: la frecuencia central presenta una desviación menor de 30 MHz, mientras 
que en la Fig. 6.2 era de más de 250MHz. El sistema presenta ahora una adaptación de más 
de 32 dB, mientras que antes era aproximadamente de 16 dB. 
Hasta ahora hemos visto las diferentes etapas que hemos realizado en el proceso de 
diseño e integración de todas las estructuras que conforman nuestro sistema completo, en 
el anexo A.4 se muestra un esquema de estas etapas de diseño.  
 
6.2 Simulación y caracterización del sistema completo y discusión de 
los resultados 
 
 Una vez optimizado el comportamiento de la estructura formada por la LTSA, el 
balun y la red de adaptación, el siguiente paso consiste en comprobar que se puede 
conseguir la reconfigurabilidad en banda y ancho de banda mediante la simulación EM del 
sistema completo en sus diferentes estados. A partir de la estructura formada por la antena 




y el balun de la Fig. 4.4, diseñada para trabajar en torno a unas frecuencias de entre 20 GHz 
y 22GHz, hemos integrado diferentes modificaciones de una misma red de adaptación para 
verificar que es posible su reconfigurabilidad. Como se comentó con anterioridad todas 
estas modificaciones podrían llevarse a cabo mediante dispositivos RF-MEMS.  
Los resultados presentados en este apartado corresponden a la simulación EM del 
sistema completo formado por la antena, el balun y la red de adaptación. Estas 
simulaciones pueden llevar un tiempo considerable. Todo el trabajo anterior nos permite 
afrontar esta última fase con ciertas garantías de un correcto funcionamiento del sistema y 
por lo tanto una optimización del tiempo de diseño. Los circuitos presentados a 
continuación se corresponden con los de la máscara utilizada para su fabricación que 
podemos ver en el anexo A.5.  
RECONFIGURABILIDAD DEL ANCHO DE BANDA DEL SISTEMA 
COMPLETO 
 Como hemos comentado en el apartado 5.3, existen dos posibles soluciones para la 
red de adaptación que presentan anchos de banda distintos para adaptar una misma 
impedancia; en concreto la solución 1 es más selectiva que la solución 2. En la Fig. 6.4 a) 
observamos las pérdidas de retorno simuladas de las 2 posibles implementaciones del 
sistema completo, centradas a una frecuencia de trabajo de 20 GHz y en la Fig. 6.4 b) 
tenemos otras 2 posibles implementaciones del sistema completo, pero que trabajan a 22 
GHz.  





a)      b) 
Fig. 6.4 Simulación EM de las pérdidas de retorno del sistema completo. 
a) Reconfigurabilidad del ancho de banda a 20 GHz. 
b) Reconfigurabilidad del ancho de banda a 22 GHz. 
 
Si observamos las pérdidas de retorno de las Fig. 6.4 a) y b) obtenemos diferentes 
anchos de banda a partir de las dos posibles soluciones de la red de adaptación del sistema 
completo. El menor ancho de banda a -10 dB que conseguimos es aproximadamente de 0,7 
GHz a una frecuencia central de trabajo de 22 GHz, mientras que el mayor ancho de banda 
está por encima de 4 GHz a 20 GHz. En este caso, obtenemos mayores anchos de banda 
para 20 GHz que para 22 GHz. Comprobamos que mediante las dos posibles soluciones 
de la red de adaptación se puede reconfigurar el ancho de banda hasta un 15%, mientras 
que en la bibliografía en el mejor de los casos se consiguen variaciones del ancho de banda 
del 5% (modificando la longitud de la línea CPW que une los dos stubs de la red de 
adaptación). 
RECONFIGURABILIDAD DE LA BANDA DEL SISTEMA COMPLETO 
 En la figura 6.5 a) (circuitos con menor ancho de banda) y b) (circuitos con mayor 
ancho de banda), observamos las mismas simulaciones que en la Fig. 6.4 para comprobar la 
reconfigurabilidad de la banda de trabajo con distintos anchos de banda.  





a)      b) 
Fig. 6.5 Simulación EM de las pérdidas de retorno del sistema completo. 
a) Reconfigurabilidad de la banda con mínimo ancho de banda.  
b) Reconfigurabilidad de la banda con máximo ancho de banda. 
  
En cuanto a las pérdidas de retorno que se muestran en las Fig. 6.5 a) y b), 
observamos que para ambas soluciones, tanto para 20 GHz como para 22 GHz estas 
pérdidas son muy buenas, se encuentran por debajo de -25 dB. Por lo tanto, conseguimos 
mejorar la adaptación de la estructura formada por la antena y el balun, que en el mejor de 
los casos estaba por debajo de -12 dB (Fig. 4.5 a). Por otro lado, las desviaciones en 
frecuencia que aparecen son muy pequeñas. En la tabla de la Fig. 6.6 observamos que estas 
desviaciones de la frecuencia central no superan el 0,3%. Además, se pueden diferenciar 
claramente las bandas de trabajo de 20 GHz y 22 GHz. 
 
Fig. 6.6 Desviación en la frecuencia de la simulación del sistema completo. 
 
El siguiente paso es implementar estas estructuras. En el siguiente apartado se 
muestran la medida del sistema completo que trabajan a 20 GHz y 22 GHz, y que 
presentan anchos de banda diferentes. 
 




6.3 Validación experimental y discusión de los resultados 
 
 Tras optimizar el sistema completo y comprobar su correcto funcionamiento con 
las simulaciones EM en ADS/MomentumTM, hemos fabricado los circuitos en el sustrato 
de alúmina que se detalló en el capítulo 2. Primero se muestran los resultados obtenidos a 
partir de los circuitos fabricados para comprobar la reconfigurabilidad del ancho de banda, 
y posteriormente se muestran los resultados obtenidos para comprobar la 
reconfigurabilidad de la banda. En las Fig. 6.7 a), b), c) y d) se muestran los circuitos 
implementados para realizar la validación experimental de la reconfigurabilidad del sistema 
completo. 
   
a)     b) 
    
c)     d) 
Fig. 6.7 Fabricación del sistema completo. 
a) Solución más selectiva a 22 GHz.   b) Solución menos selectiva a 22 GHz. 
c) Solución más selectiva a 20 GHz.  d) Solución menos selectiva a 20 GHz. 
 
 




RECONFIGURABILIDAD DEL ANCHO DE BANDA DEL SISTEMA 
COMPLETO 
A continuación se muestra la comparación entre simulación EM y medida del 
sistema completo con máximo y mínimo ancho de banda que trabaja a 20 GHz (Fig. 6.8 a y 
c) y a 22 GHz (Fig. 6.8 b y d). 
 
a)      b) 
 
c)      d) 
Fig. 6.8 Reconfigurabilidad del ancho de banda del sistema completo. 
a) Simulación EM de las pérdidas de retorno a 20 GHz. b) Simulación EM de las pérdidas de retorno a 22 GHz. 




Respecto al ancho de banda de la medida de los circuitos diseñados, observamos 
que el menor ancho de banda a -10 dB que conseguimos es aproximadamente de 0,4 GHz 
para una frecuencia de trabajo de 22 GHz, mientras que el mayor ancho de banda es 
aproximadamente de 1,4 GHz para una frecuencia central de 20 GHz. Como vimos en las 
simulaciones EM (Fig. 6.4 a y b), para la misma solución de la red de adaptación el ancho 
de banda a 20 GHz es mayor que el obtenido a 22 GHz. En la tabla de la Fig. 6.9 se 




muestra el ancho de banda obtenido a partir de la simulación EM y de la medida para las 2 
frecuencias de trabajo y para las dos posibles soluciones de la red de adaptación del sistema 
completo.  
 
Fig. 6.9 Ancho de banda de los circuitos fabricados (simulación EM y medida). 
 
Observamos que mediante las dos posibles soluciones de la red de adaptación se 
puede reconfigurar el ancho de banda de la medida hasta un 4%. La reconfigurabilidad del 
ancho de banda que conseguimos en la medida es menor que la que obtuvimos con las 
simulaciones EM que era de un 15%. En la bibliografía se consiguen diferencias del ancho 
de banda hasta el 5% modificando la longitud de la línea CPW que une los dos stubs de la 
red de adaptación. 
RECONFIGURABILIDAD DE LA BANDA DEL SISTEMA COMPLETO  
En cuanto a la reconfigurabilidad en banda, a continuación se muestra la 
comparación entre la simulación EM (Fig. 6.10 a y b) y la medida (Fig. 6.10 c y d) del 
sistema completo que trabaja a 20 GHz y 22 GHz con mínimo ancho de banda y máximo 
ancho de banda.  
 
a)      b) 





c)      d) 
Fig. 6.10 Reconfigurabilidad de la banda del sistema completo. 
a) Simulación EM de las pérdidas de retorno con mínimo BW. b) Simulación EM de las pérdidas de retorno 
con máximo BW. 
c) Medida de las pérdidas de retorno con mínimo BW.  d) Medida de las pérdidas de retorno con máximo BW. 
 
 
Podemos observar que las pérdidas de retorno de la medida son peores que las que 
obtuvimos mediante simulación EM; para todos los circuitos se encuentran por debajo de  
-11 dB. En la tabla de la Fig. 6.11 se muestran las pérdidas de retorno que obtenemos 
mediante la medida y la simulación EM, para ambas soluciones de la red de adaptación a  
20 GHz y a 22 GHz. 
 
Fig. 6.11 Pérdidas de retorno de los circuitos fabricados (simulación EM y medida). 
 
 Comprobamos que los resultados de las pérdidas de retorno obtenidos a partir de la 
medida empeoran respecto a los obtenidos a partir de la simulación EM, incluso hasta 21 
dB menos de adaptación. Una de las principales causas que provocan esta diferencia entre 
simulación EM y medida es la sensibilidad de la red de adaptación; además en la simulación 
EM no se tienen en cuenta las pérdidas que se producen en el proceso de medida del 
circuito.  
En cuanto a las desviaciones de la frecuencia se puede ver que son bastante 
grandes. Observamos que para todos los diseños realizados la frecuencia central de la 




medida es más alta. En la tabla de la Fig. 6.12 observamos que estas desviaciones de la 
frecuencia central pueden llegar al 7%. Como vimos en el apartado 2.2 en el estudio de las 
líneas CPW, estas desviaciones pueden ser debidas a la diferencia entre la constante de fase 
de las líneas CPW que forman la red de adaptación, obtenida mediante la herramienta 
Linecalc y la que realmente tienen los circuitos fabricados. 
 




En este capítulo se ha mostrado la última etapa de integración y optimización de la 
red de adaptación a la estructura formada por la antena y el balun. Tras la integración de 
dichas estructuras, se han mostrado los resultados obtenidos tras la implementación física 
del sistema completo formado por la antena LTSA, el balun y la red de adaptación de doble 
stub. Se han comparado los resultados obtenidos mediante simulación EM y los obtenidos 
en la medida, y se ha comprobado la viabilidad de dotar de reconfigurabilidad tanto en 
banda como en ancho de banda a la red de alimentación de la antena. 
Hemos comprobado que los resultados obtenidos en la medida han empeorado 
respecto a los obtenidos en la simulación EM. En el peor de los casos la adaptación 
empeora aproximadamente 21 dB y aparecen desviaciones de hasta el 7%. A pesar de estas 
diferencias, en todos los circuitos las pérdidas de retorno se encuentran por debajo de         
-11 dB y se pueden diferenciar bien las bandas de trabajo a 20 GHz y a 22 GHz. Por lo 
tanto, se puede observar que la reconfigurabilidad en banda es posible.  




Respecto a la reconfigurabilidad del ancho de banda, observamos que mediante las 
dos posibles soluciones de la red de adaptación se puede reconfigurar el ancho de banda de 
la medida hasta un 4%. También hemos observado que para la misma solución de la red de 
adaptación el ancho de banda a 20 GHz es mayor que el obtenido a 22 GHz, por lo tanto 
parece que para frecuencias mayores la reconfigurabilidad del ancho de banda es menor.  
A modo de síntesis podemos decir que las desviaciones entre medida y simulación 
son debidas principalmente a tres causas: 
1- La impedancia a adaptar del conjunto balun+antena es la obtenida mediante 
simulación. La medida experimental de la carga revela una notable 
desviación entre la impedancia de entrada simulada y medida del 
conjunto antena+balun. 
2- Desviaciones debidas al proceso de fabricación (factor de sobre atacado) 
que varia las dimensiones de las líneas y por lo tanto sus parámetros 
característicos. Ello combinado con la sensibilidad de la red de 
adaptación a la variación de no solo los parámetros característicos de las 
líneas, sino también a sus dimensiones físicas (longitudes), justifica en 
parte las desviaciones obtenidas. 
3- Por último, y en menor grado, la desviación entre los parámetros 
característicos de las líneas extraídos mediante diferentes herramientas de 
simulación y los experimentales como se vio en el capítulo 2. 




7. CONCLUSIONES Y TRABAJO FUTURO 
 
 
 En este proyecto, se ha propuesto una metodología de diseño de una red de 
alimentación de antenas tipo LTSA, reconfigurable tanto en banda como en ancho de 
banda, para frecuencia de trabajo en banda X y banda K. Por un lado, se ha explicado el 
proceso de diseño, caracterización e implementación de un balun y una red de adaptación 
reconfigurables; cuya aplicación directa puede darse en sistemas de microondas 
multiestándares. La reconfigurabilidad de ambos circuitos se puede conseguir mediante el 
uso de tecnología RF-MEMS en forma de conmutadores para modificar los parámetros 
característicos o dimensiones de sus líneas de transmisión uniplanares utilizadas en los 
diseños.  
En el capítulo 2 se estudiaron los parámetros característicos de este tipo de líneas 
propagando diferentes modos con el fin de poder llevar a buen término los posteriores 
diseños. En este mismo capítulo se decidió utilizar las herramientas Linecalc y 
ADS/Momentum™ para obtener los parámetros característicos de las líneas uniplanares 
que podíamos necesitar en nuestros diseños. 
Posteriormente, en el capítulo 3 se realizó un estudio de la reconfigurabilidad de un 
balun a 10 GHz y 12 GHz. Se propusieron dos topologías para tal estudio: con la primera 
topología se modificaba el ancho de los gaps de los stubs del balun, el problema es que por 
limitaciones tecnológicas del proceso de fabricación resulta imposible variar la impedancia 
de la línea slotline. Por eso se presentó la segunda topología, propuesta por primera vez 
bajo nuestro conocimiento, en la que se puede cambiar el ancho de las metalizaciones. Esto 
nos permitió variar la impedancia de la línea slotline aumentando la reconfiguración en 




ancho de banda. De hecho, se consiguió reconfigurar el ancho de banda aproximadamente 
un 19 % con la primera topología y un 30 % con la segunda. A pesar de ello, pudimos 
comprobar que resultaba complicado observar grandes variaciones del ancho de banda 
debido a que el balun es una estructura de banda ancha. En cuanto a las pérdidas de 
retorno, estas fueron inferiores a -14 dB en la banda de trabajo para ambas topologías. Por 
otro lado se mostró la posibilidad de reconfigurar la banda de este circuito.  
En el capítulo 4, para validar el concepto de reconfigurabilidad de una red de 
adaptación de doble stub, que formaba parte de la red de alimentación reconfigurable, se 
propuso la integración de una antena LTSA y de un balun. De modo que esta estructura 
ejerciera como una carga compleja y variable con la frecuencia que nuestra red de doble 
stub tenía que adaptar a 20 GHz y 22 GHz, con diferentes anchos de banda. Para adaptar 
esa carga compleja función de la frecuencia, en el capítulo 5 se propuso el diseño de la red 
de adaptación que acometiera la doble misión de sintonizar el conjunto formado por la 
antena y el balun a las frecuencias de 20 GHz y 22 GHz, y que además fuese capaz de 
variar su ancho de banda. Estas redes presentan limitaciones debido a la sensibilidad a 
variaciones de las longitudes de sus stubs, que pueden ser provocadas por efectos parásitos 
que se producen en las uniones de las líneas. A ello hay que sumarle las desviaciones 
respecto a las dimensiones originales debidas al  proceso de fabricación de los circuitos. 
Consideramos estos efectos parásitos que se producían en las redes de adaptación y se 
mostró la manera de optimizar la estructura. 
A pesar de haber optimizado la estructura, en el capítulo 6 comprobamos que al 
integrarla e implementarla junto con la estructura formada por el balun y la antena, se 
empeoraba la adaptación y aparecían desviaciones en la frecuencia de diseño. En las 
medidas que se realizaron observamos que las pérdidas de retorno para todos los circuitos 
completos se encontraban por debajo de -11 dB y que la desviación de la frecuencia de 




trabajo en el peor de los casos era del 7%. Por otro lado, la reconfigurabilidad del ancho de 
banda del sistema completo estaba limitada a 2 soluciones que obteníamos con este tipo de 
redes. A pesar de ello, comprobamos que era posible la reconfigurabilidad del ancho de 
banda; el mínimo conseguido era de 0,4 GHz y el máximo de 1,4 GHz, con lo cual 
conseguimos una variación de 1 GHz. Actualmente, si quisiéramos aumentar más el ancho 
de banda una estrategia sería añadir stubs a la red de adaptación. 
En conclusión, se ha propuesto un procedimiento de diseño, fabricación y 
caracterización de una red de alimentación reconfigurable de antenas LTSA. Para ello se 
han estudiado por separado los circuitos que forman parte de la red de alimentación (balun 
y red de adaptación) y posteriormente se han integrado dichas estructuras a la antena 
LTSA, formando de esta manera el sistema completo. Destacar que la reconfigurabilidad de 
los circuitos ha sido pensada para ser llevada a cabo mediante tecnología RF-MEMS y que 
a lo largo de este estudio se han simulado los diferentes estados de los dispositivos RF-
MEMS mediante réplicas de circuitos, para simular los diferentes estados de estos 
dispositivos. De esta manera se ha comprobado que es viable la reconfigurabilidad tanto en 
banda como en ancho de banda del sistema completo. En cuanto al balun hay que destacar 
que se ha propuesto una nueva topología para dotar de reconfigurabilidad a esta estructura 
que bajo nuestro conocimiento no existía en la bibliografía. Otro punto importante de este 
proyecto es que se ha realizado un amplio estudio de la líneas de transmisión uniplanares 
(CPW y slotline) que forman parte de los circuitos fabricados, validando su modelización 
mediante la comparación de los resultado de simulación EM y caracterización.  
 En un futuro se prevé seguir investigando este tipo de sistemas, en especial las 
redes de adaptación que presentan especial interés en sistemas de comunicación 
multiestandar. Por último hay que decir que la integración de dispositivos RF-MEMS en 
estos circuitos es el siguiente paso para la validación del sistema propuesto en este trabajo. 




Además se podría profundizar en el estudio de la sensibilidad de las redes de adaptación 
reconfigurables para llevar a cabo su optimización de forma más precisa. 





CPW: Coplanar Waveguide. Líneas de transmisión coplanares 
EM: Electromagnética. 
MIC: Microwave Integrated Circuits. 
RF-MEMS: Radio Frecuency Micro-Electro-Mechanical Systems. 
TEM: Transversal Electromagnetic Mode. Campos eléctrico y magnético perpendiculares a 
la dirección de propagación de la onda. 
vp: velocidad de propagación. 
Zo: Impedancia característica. 















A.1 Cálculo de la función de transferencia de un balun compensado: 





 Una manera de obtener la función de transferencia de esta estructura es mediante 
sus parámetros ABCD. Sabemos que los parámetros ABCD de dos circuitos en serie 
cumplen la siguiente condición: [ ] [ ] [ ]balun M NABCD ABCD ABCD=  
Por otro lado sabemos que los parámetros ABCD de los siguientes componentes, similares 
a los que tenemos en el circuito equivalente de balun son: 
   
   
 
Entonces la matriz de parámetros ABCD del balun es la siguiente: 
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A partir de estos parámetros ABCD podemos obtener los parámetros de scattering de la 
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Por un lado 21 1balunS =  cuando (2 1) (2 1)2 2 oo
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Por otro lado 21 0balunS =  cuando 22 oo
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A.2 Programa en Matlab para representar los parámetros S21 y S11 
del balun compensado 
%Representación del S11 y S21 balun en función de la frecuencia para comprobar la reconfigurabilidad 
teórica de la banda  
 
%Inicialización de variables 
Zab=56;      %impedancia característica de la línea no balanceada formada por 2 líneas de Za y Zb. 
Zb=109;      %Zb impedancia característica de la línea de compensación coplanar. 
Zin=60;       %impedancia a la entrada 





fo=10;     %frecuencia de trabajo por defecto 10 GHz 
Ac=1;       %Las constantes Ac y Al hacen referencia al factor por el que multiplicamos la longitud  
   de lambda/4 del stub.  
Al=1;       %Ac=1 implica una longitud física de lambdao/4 de la LT. A=0.5 implica una longitud         
    física de lambdao/8 de la LT. 






i=25000;                    %variable para realizar el bucle que calcula el S21 para un rango de frecuencias 
teta1=(pi/(2*fo))*f;      %longitud eléctrica de la línea de entrada 
teta2=(pi/(2*fo))*f;      %longitud eléctrica de la línea de salida 
while(i) 
        LTin=[cos(teta1(i)) j*Zin*sin(teta1(i)); j*Yin*sin(teta1(i)) cos(teta1(i))]; 
        LTout=[cos(teta2(i)) j*Zout*sin(teta2(i)); j*Yout*sin(teta2(i)) cos(teta2(i))]; 
        Mabcd=[1 M(i); 0 1]; 
        Nabcd=[1 0; 1/N(i) 1]; 
        ABCD=LTin*Mabcd*Nabcd*LTout;    
        A=ABCD(1,1); 
        B=ABCD(1,2); 
        C=ABCD(2,1); 
        D=ABCD(2,2); 
        S21_10g(i)=10*log(abs(2/(A+B/Zo+C*Zo+D))); 
        S11_10g(i)=10*log(abs(A+B/Zo-C*Zo-D)/(A+B/Zo+C*Zo+D)); 










        LTin=[cos(teta1(i)) j*Zin*sin(teta1(i)); j*Yin*sin(teta1(i)) cos(teta1(i))]; 
        LTout=[cos(teta2(i)) j*Zout*sin(teta2(i)); j*Yout*sin(teta2(i)) cos(teta2(i))]; 
        Mabcd=[1 M(i); 0 1]; 
        Nabcd=[1 0; 1/N(i) 1]; 
        ABCD=LTin*Mabcd*Nabcd*LTout;    
        A=ABCD(1,1); 
        B=ABCD(1,2); 
        C=ABCD(2,1); 
        D=ABCD(2,2); 
        S21_12g(i)=10*log(abs(2/(A+B/Zo+C*Zo+D))); 
        S11_12g(i)=10*log(abs(A+B/Zo-C*Zo-D)/(A+B/Zo+C*Zo+D)); 
        i=i-1; 
end 





        subplot(1,2,1), plot(f,S21_10g,'r',f,S21_12g,'b') 
        grid 
        title('Modulo S21 del balun(rojo10.azul12)') 
        xlabel('Frecuencia (GHz)'), figure(gcf) 
        ylabel('S21(dB)'), figure(gcf) 
        axis([0,30,-40,0]), figure(gcf) 
 
 
        subplot(1,2,2), plot(f,S11_10g,'r',f,S11_12g,'b')       
        grid 
        title('Modulo S11 del balun(rojo10.azul12)') 
        xlabel('Frecuencia (GHz)'), figure(gcf) 
        ylabel('S11(dB)'), figure(gcf) 




















A.3 Programa en Matlab para el cálculo de las longitudes de una red 
de adaptación de doble stub 
 
%Diseño red de adaptación Double-Stub Tuning. 
%Seguir notación Pozar paginas 266. Capitulo 5.3 
 
%Inicialización de variables 
Zo=50; 
Yo=1/Zo; 





fo=input(‘\n Frecuencia de trabajo? \n’)                 %fo PARAMETRO A INTRODUCIR 
B=input(‘\n Constante de fase de CPW de 50 a fo? \n’)       %B PARAMETRO A INTRODUCIR 
t=tan((pi/(4*fo))*fo);                %para longitud d=lambda/8 
 
if (0<=Gl) && (Gl<=(Yo*(1+(t^2))/(t^2)))              %Condición para la que Gl sea real 
    B1=-Bl+(Yo+sqrt((1+(t^2))*Gl*Yo-(Gl^2)*(t^2)))/t; 
    B1p=-Bl+(Yo-sqrt((1+(t^2))*Gl*Yo-(Gl^2)*(t^2)))/t;   
    B2=((Yo*sqrt(Yo*Gl*(1+(t^2))-(Gl^2)*(t^2)))+(Gl*Yo))/(Gl*t); 
    B2p=(-(Yo*sqrt(Yo*Gl*(1+(t^2))-(Gl^2)*(t^2)))+(Gl*Yo))/(Gl*t);   
    ls1=-(atan(Yo/B1))/(2*pi) 
    ls1p=-atan(Yo/B1p)/(2*pi); 
    ls2=-atan(Yo/B2)/(2*pi); 
    ls2p=-atan(Yo/B2p)/(2*pi); 
    if ls1<0 
        ls1=ls1+0.5; 
    end 
    if ls2<0 
        ls2=ls2+0.5; 
    end 
    if ls1p<0 
        ls1p=ls1p+0.5; 
    end 
    if ls2p<0 
        ls2p=ls2p+0.5; 
    end 
    ls1        %longitud primer stub, cortocircuito, primera solución en términos de lambda 
    ls2 
    ls1p 
    ls2p      %longitud segundo stub, cortocircuito, segunda solución en términos de lambda 
    Os1=360*ls1  %longitud eléctrica 
    Os2=360*ls2 
    Os1p=360*ls1p 
    Os2p=360*ls2p 
    Ls1=(ls1*2*pi/B)*1000000 %longitud en términos en um 
    Ls2=(ls2*2*pi/B)*1000000 
    Ls1p=(ls1p*2*pi/B)*1000000 
    Ls2p=(ls2p*2*pi/B)*1000000 
     
else 
    disp('No se puede adaptar esa impedancia') 
end 
 




A.4 Integración por bloques 
 
 




A.5 Máscara de fabricación de circuitos 
 
Layout de los circuitos fabricados 
 





Descripción de los circuitos fabricados 
 
 
 
